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Zusammenfassung
Das Ziel dieser Arbeit liegt in der Optimierung der U¨bertragungseigenschaften von
Low-Frequency-Transponderlesegera¨ten. Der Fokus liegt auf der Entwicklung von
neuen Verfahren und Algorithmen, die eine stabile Energie- und Datenu¨bertragung
mobiler Lesegera¨te unter variierenden Umgebungseinflu¨ssen ermo¨glichen. Beson-
ders bei passiven Sensortranspondern, die zusa¨tzlich zu einer Identifikationsnummer
Messdaten an das Lesegera¨t u¨bermitteln, stellt die Energieversorgung des Transpon-
derchips und des Sensors eine Herausforderung dar. Um den Sensortransponder u¨ber
das magnetische Feld mit ausreichend Energie zu versorgen, ko¨nnen mobile, akku-
betriebene Lesegera¨te fu¨r eine verbesserte Energieeffizienz mit einer Lesegera¨tespule
hoher Gu¨te versehen werden.
Jedoch wird das Datensignal in einem Transpondersystem mit einer Lesegera¨te-
spule hoher Gu¨te stark verzerrt und somit die Detektion der empfangenen Daten
erschwert. Des Weiteren ist es insbesondere bei variierenden Umgebungseinflu¨ssen
schwierig, eine stabile Energieversorgung zu gewa¨hrleisten, weil die U¨bertragung der
Energie - genau wie die der Daten - unter anderem von Parametern abha¨ngig ist,
die durch die Umgebung der Antennenspulen bestimmt werden. Dies konnte bereits
mit Messungen des Basisbandsignals oder von U¨bertragungsfunktionen dokumen-
tiert werden. Daru¨ber hinaus existieren diverse Ansa¨tze, um ein Transpondersystem
zu simulieren. Die Verfahren nach dem Stand der Technik umgehen die Problematik
variierender U¨bertragungsfunktionen maßgeblich durch den Einsatz von Antennen-
spulen niedriger Gu¨te oder analogen Schaltungen, die die U¨bertragung fu¨r bestimmte
Rahmenbedingungen stabilisieren sollen. Antennenspulen hoher Gu¨te werden auf-
grund diverser auftretender Probleme kaum eingesetzt. Im Rahmen dieser Arbeit
ist ein System gesucht, das sich bei A¨nderungen der Ausgangsbedingungen, sei es
bei den Eigenschaften der Antennenspulen oder bei den a¨ußeren Einflu¨ssen, an die
neue Umgebung adaptieren kann. Dabei wird die Frage untersucht, in welcher Art
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die variierenden Einflu¨sse, die von Bedeutung sind, simuliert werden ko¨nnen und
wie das System auf dieser Basis optimiert werden kann. Die Erkenntnisse fließen in
die Entwicklung adaptiver Verfahren und Algorithmen fu¨r das Hardware-Front-End
sowie fu¨r die digitale Signalverarbeitung ein.
Die U¨bertragungsfunktionen des Transpondersystems werden in einem Modell, wel-
ches die a¨ußeren Einflu¨sse auf die Antennen als variable Parameter mit einbezieht, in
Matlab R©/Simulink R© simuliert. Ein Vergleich mit Messungen verschiedener U¨bertra-
gungsfunktionen im Transpondersystem zeigt die Zuverla¨ssigkeit des Modells. Das
verzerrte Basisbandsignal wurde zusammen mit anderen Signalen am Lesegera¨te-
Front-End auf Informationen untersucht, die eine Aussage u¨ber die Zuverla¨ssigkeit
des erkannten Symbols enthalten, welche in den Detektionsalgorithmen verwendet
werden kann. Weiterhin wird ein Demonstrator eines adaptiven Kernmoduls fu¨r mo-
bile Transponderlesegera¨te vorgestellt. Dieser besteht aus einem digital gesteuerten
analogen Front-End und einem FPGA, der von Matlab R© aus gesteuert werden kann.
Mit Hilfe von digitaler Signalverarbeitung ko¨nnen in Kombination mit der dafu¨r aus-
gelegten Hardware die Energieversorgung sowie die Datendetektion signifikant ver-
bessert werden. Die im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Verfahren sind energieef-
fizient, adaptierbar und mit geringem Hardwareaufwand zu implementieren. Bei der
Decodierung von Basisbandsignalen, die mit Antennenspulen hoher Gu¨te empfan-
gen worden sind, kann die Bitfehlerrate gegenu¨ber Maximum-Likelihood-Verfahren
aus dem Stand der Low-Frequency-Transpondertechnik deutlich verringert werden.
Durch Signalverarbeitung wird auch die Energieversorgung stabilisiert. Mit einem
Verfahren zur Tra¨gerfrequenzadaption wird je nach Umgebungseinfluss eine signi-
fikant bessere Energieversorgung als mit adaptiven Verfahren nach dem Stand der
Technik erreicht.
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1. Einleitung
Die drahtlose Identifizierung von Objekten, Tieren und Personen findet eine rasche
Verbreitung und ist ein schnell wachsender Markt [1]. Auch bei der Implantation von
Sensoren, sei es in einer Maschine oder im menschlichen Ko¨rper, wird zunehmend
auf drahtlose U¨bertragung der Sensordaten gesetzt. Hier gilt es, im Besonderen die
Reichweite und Zuverla¨ssigkeit von mobilen Systemen zur drahtlosen Identifizierung
oder zum Auslesen drahtloser Sensorik zu optimieren.
Die U¨bertragung kann durch Transpondersysteme realisiert werden. Sie bestehen im
einfachsten Fall aus einem Lesegera¨t und einem Transponder. Der Transponder u¨ber-
mittelt Daten an das Lesegera¨t und besteht aus einem Chip mit einem Front-End zur
drahtlosen Kommunikation. Transponder gibt es in passiver und in aktiver Ausfu¨h-
rung, wobei die passiven Transponder im Unterschied zu aktiven Transpondern keine
eigene Energieversorgung besitzen, sondern u¨ber ein vom Lesegera¨t ausgesendetes
Feld versorgt werden. Passive Transponder weisen gegenu¨ber aktiven Transpondern
bedeutende Vorteile auf, auch wenn sie nicht die Reichweite von aktiven Transpon-
dern erreichen. So ist ihr Betrieb nicht durch die Batterielebensdauer beschra¨nkt
und die Abmessungen lassen sich gegenu¨ber aktiven Transpondern weiter reduzie-
ren. Passive Transponder werden u¨berall dort eingesetzt, wo keine großen Reichwei-
ten erforderlich sind oder ein Batteriewechsel nicht oder nur aufwendig durchfu¨hr-
bar ist - beispielsweise bei Implantaten, zu denen eine drahtlose Kommunikation
notwendig ist [2]. Die Transpondertechnik ist unter dem Begriff Radio Frequency
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Identification (RFID) in der Logistik und anderen Anwendungsfeldern bekannt ge-
worden. RFID-Chips u¨bermitteln als Daten eine feste Identifikationsnummer (ID)
und gegebenenfalls zusa¨tzlich auf dem Chip gespeicherte Daten. Damit eignen sie
sich als beru¨hrungslose Schlu¨ssel, Ausweise und zur Identifikation von Objekten.
Eine daru¨ber hinaus weit verbreitete Einsatzmo¨glichkeit liegt in der Diebstahlsiche-
rung, die jedoch nicht darauf angewiesen ist eine ganze ID zu u¨bermitteln. Weiterhin
gibt es die Mo¨glichkeit, Sensoren an die Transponder anzubinden. Diese Sensortrans-
ponder senden nach der ID paketweise Messdaten, die in den Sendepausen ermittelt
werden. Als mo¨gliche Sensoren seien hier Druck-, Temperatur- oder auch Biosen-
soren genannt, die aus anwendungsbezogenen Gru¨nden nicht oder nur aufwendig
per leitungsgebundener U¨bertragung ausgelesen werden ko¨nnen. Transpondersyste-
me arbeiten in verschiedenen Industrial, Scientific and Medical (ISM)-Ba¨ndern zum
Beispiel in den Frequenzbereichen Low Frequency (LF), High Frequency (HF) und
Ultra High Frequency (UHF). Gegenstand der vorliegenden Arbeit ist die Opti-
mierung von LF-Transpondersystemen. LF-U¨bertragungssysteme besitzen in me-
tallischer oder auch wasserhaltiger Umgebung erhebliche Vorzu¨ge gegenu¨ber den
ho¨herfrequenten Systemen, die in dieser Umgebung nur eingeschra¨nkt und nur mit
Hilfe spezieller Aufbauten eingesetzt werden ko¨nnen. Die LF-Technologie ist somit
fu¨r Anwendungen in metallischen Industrieumgebungen, der Medizintechnik sowie
in der Landwirtschaft von besonderem Interesse.
1.1 Passive LF-Transpondersysteme
Abbildung 1.1 stellt das in dieser Arbeit vorliegende LF-Transpondersystem dar, wel-
ches typischerweise mit einer Tra¨gerfrequenz zwischen 120 kHz und 135 kHz arbeitet.
Die Kommunikation zwischen dem Lesegera¨t und dem Transponder basiert auf in-
duktiver Kopplung (vgl. Abbildung 1.1).1 Die Energie fu¨r den passiven Transponder
sowie die Daten werden u¨ber das magnetische Feld u¨bertragen. In dem System sind
zwei Schwingkreise gekoppelt - ein Serienschwingkreis am Lesegera¨t und ein Paral-
1Das Lesegera¨t ko¨nnte zum Beispiel durch ein On-Off-Keying (OOK) des Feldes auch Daten
senden und damit zu einem Schreib-/Lesegera¨t werden. Aus Gru¨nden der Einfachheit und da die
Kommunikationsrichtung Schreib-/Lesegera¨tÑTransponder nicht im Fokus steht, wird hier der
Begriff des Lesegera¨tes verwendet.
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lelschwingkreis am Transponder. Beide Schwingkreise bestehen aus einer Antennen-
spule und einem Abstimmkondensator CR am Lesegera¨t, bzw. CT am Transponder.
Ein Leistungsversta¨rker, der an dem Serienschwingkreis angeschlossen ist, versta¨rkt
das Tra¨gersignal im Lesegera¨t. Parallel zum Abstimmkondensator CR befindet sich
ein kapazitiver Spannungsteiler, an dem das Signal fu¨r einen Demodulator im Lese-
gera¨t abgegriffen wird. An dem Parallelschwingkreis am Transponder ist ein Mikro-
chip und ein Gleichrichter zur Spannungsversorgung angeschlossen. Ein Widerstand
RMOD ist u¨ber einen Schalter parallel zum Transponderschwingkreis geschaltet. In
Abbildung 1.1 ist ein Verfahren zur Datenu¨bertragung mit einer sogenannten ohm-
schen Lastmodulation gezeigt. Der Widerstand RMOD wird abha¨ngig vom Datensi-
gnal parallel zu- oder weggeschaltet. Fu¨r die Kommunikation vom Transponder zum
Lesegera¨t wird in dem Großteil der Systeme die ohmsche oder kapazitive Lastmo-
dulation eingesetzt [1]. Die zusa¨tzliche Last verursacht eine A¨nderung des Stroms in
der Transponderspule und somit im resultierenden magnetischen Feld. Dies kann im
Lesegera¨t an dem Empfa¨ngerabgriff, bestehend aus dem kapazitiven Spannungsteiler
CD1 und CD2, detektiert werden [3].
1.1.1 Einflu¨sse auf die U¨bertragungsfunktionen
Die Abmessungen der LF-Transpondersysteme sind sehr klein gegenu¨ber der Wellen-
la¨nge (im km-Bereich). Somit kann das Feld eines LF-Transpondersystems als qua-
sistationa¨r angenommen werden [4]. Die Antennen an Lesegera¨t und Transponder
bestehen aus Luft- oder Ferritspulen, die mit einem Kondensator zu einem Parallel-
oder Serienschwingkreis abgestimmt werden. Die induktiv gekoppelten Antennen-
schwingkreise bilden ein System von gekoppelten Oszillatoren mit gleichen oder nah
beieinander liegenden Resonanzfrequenzen.
An mobile Transpondersysteme werden folgende Anforderungen gestellt: sie sollten
handliche Abmessungen besitzen, energieeffizient arbeiten und flexibel einsetzbar
sein. Die Schwingkreise fu¨hren zu einer Resonanzu¨berho¨hung in der U¨bertragungs-
funktion und somit bei der Resonanzfrequenz zu einer ho¨heren induzierten Spannung
an der empfangenden Spule. Je schmalbandiger der Schwingkreis ausgelegt wird, de-
sto ho¨her ist die Gu¨te und somit auch die zur Energieversorgung des Transponders
beno¨tigte induzierte Spannung in der Resonanz. Zu beachten ist jedoch, dass durch
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Abbildung 1.1: Prinzip der Kommunikation in einem LF-Transpondersystem nach
[3], modifiziert
den antiproportionalen Zusammenhang zwischen Gu¨te und Bandbreite gleichzeitig
Signalkomponenten, die in der Na¨he der Resonanzfrequenzen liegen, sehr stark ver-
zerrt werden und gegenu¨ber der Resonanzfrequenz stark geda¨mpft werden [2]. Im
Falle von Transpondersystemen werden bei hoher Gu¨te der Antennen die Seitenba¨n-
der des Tra¨gers, die die Daten des Transponders enthalten, entsprechend beeinflusst.
Bei der Einstellung der Gu¨te ist einerseits darauf zu achten, dass die erforderliche
Energieversorgung durch die Spannungsu¨berho¨hung sichergestellt werden kann und
andererseits die Daten in den Seitenba¨ndern noch dekodiert werden ko¨nnen. Die
Reichweite von passiven Transpondersystemen ha¨ngt von zwei Faktoren ab:
• in wie weit der Transponderchip mit genu¨gend Energie versorgt wird und
• in wie weit der Empfa¨nger die aufmodulierten Daten noch korrekt lesen kann.
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Im Folgenden werden diese beiden Faktoren in Energiereichweite und Lesereich-
weite unterschieden. Jeweils der kritischere Faktor, entsprechend der mit der ku¨r-
zeren Entfernung, bestimmt die resultierende Reichweite.
In der Tabelle 1.1 ist der Zusammenhang zwischen der Gu¨te, der Energiereichwei-
te und der Lesereichweite dargestellt. Bei mobilen Systemen nach dem Stand der
Technik mit Antennen niedriger oder mittlerer Gu¨te bildet die Energiereichweite
den limitierenden Faktor, da im Empfangspfad ausreichend Bandbreite fu¨r das ge-
sendete Transpondersignal zur Verfu¨gung steht [2]. Vor dem Hintergrund mobiler
Gera¨te im Akkubetrieb wird in dieser Arbeit die Energiereichweite durch Erho¨hen
der Antennengu¨te erweitert. In diesem Fall ist die Energiereichweite stark von der
Tra¨gerfrequenz abha¨ngig, da Einflu¨sse der Umgebung, die den Antennenschwingkreis
verstimmen, signifikante Auswirkungen besitzen. Wenn mit Antennen sehr hoher
Gu¨te auf der optimalen Tra¨gerfrequenz gesendet wird, so ist der limitierende Faktor
der resultierenden Reichweite die Lesereichweite, da der Empfa¨nger die gesendeten
Daten unter bestimmten Bedingungen nicht mehr korrekt dekodieren kann. In dieser
Arbeit soll die Einstellung der Tra¨gerfrequenz und die Signaldetektion im Lesegera¨t
optimiert werden, um energieeffiziente Gera¨te mit hoher Reichweite zu ermo¨glichen.
System Gu¨te Energiereichweite Lesereichweite
mobil - Stand der Technik    
mobil - Stand der Technik
mit Antenne hoher Gu¨te
  p q 
Ziel: adaptives Kernmodul
fu¨r mobile Transponderlese-
gera¨te
     
Tabelle 1.1: Eigenschaften von Systemen, die dem Stand der Technik entsprechen
im Vergleich mit den Eigenschaften des Zielsystems
Zur Optimierung der resultierenden Reichweite muss der Datenkanal und der Ener-
giekanal in der entsprechenden Konfiguration betrachtet werden. Wa¨hrend der Ener-
giekanal die Energiereichweite bestimmt, so beeinflusst der Datenkanal zusammen
mit der Superposition des Tra¨gers maßgeblich die Lesereichweite. Fu¨r eine erweiter-
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te resultierende Reichweite durch verbesserte Signalverarbeitung mu¨ssen die Ener-
gieversorgung des Transponders sowie die Detektion der Daten am Lesegera¨t opti-
miert werden. Mobile Anwendungen stellen des Weiteren den Anspruch, einen gerin-
gen schaltungstechnischen Aufwand aufzuweisen und idealerweise die Funktion von
Schaltungen durch den Einsatz entsprechender Algorithmen zu kompensieren. Die
Implementierung von Algorithmen in Form von digitaler Signalverarbeitung bringt
gegenu¨ber analogen Schaltungen einen weiteren entscheidenden Vorteil. Das Lese-
gera¨t ist flexibel einsetzbar und kann sich im laufenden Betrieb anpassen, um das
System unter den gegebenen Randbedingungen wieder zu optimieren. Im Rahmen
der vorliegenden Arbeit wird mit den hier erprobten Verfahren ein Demonstrator
eines adaptiven Kernmoduls fu¨r mobile Transponderlesegera¨te entwickelt.
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2.1 LF-Transpondertechnologie
Ein Transponderlesegera¨t fu¨r passive Transponder entha¨lt einen Sender und einen
Empfa¨nger. Der Sender versorgt den Transponder mit Energie u¨ber das magne-
tische Feld, wa¨hrend der Empfa¨nger die Signala¨nderung an der Lesegera¨tespule,
welche durch die Modulation des Transponders hervorgerufen wird, detektiert. Fu¨r
die U¨bertragung der Daten vom Transponder zum Lesegera¨t werden Full Duplex
(FDX)-Transpondersysteme betrachtet, in denen, wie in Abbildung 1.1 gezeigt, eine
simultane U¨bertragung von Energie und Daten stattfindet. Der ausgesendete Tra¨-
ger, der um ein Vielfaches gro¨ßer ist als das modulierte Datensignal, u¨berlagert das
vom Transponder gesendete Signal und beeintra¨chtigt die Detektion der Daten am
Empfa¨nger. Auf Grund des geringen Modulationsgrades am Empfa¨nger ist bei die-
sem Kommunikationsprinzip eine besondere Aufmerksamkeit auf die Demodulation
und Detektion der Daten zu legen. Daru¨ber hinaus gibt es ein alternatives Verfah-
ren - das Half Duplex (HDX)-Verfahren. In der vorliegenden Arbeit und vielfach in
der Literatur wird das HDX-Verfahren daru¨ber definiert, dass der Tra¨ger wa¨hrend
des Sendens des Datenpaketes aussetzt und erst nach einer definierten Zeitdauer
vom Lesegera¨t wieder aktiviert wird. HDX-Transponder beno¨tigen zur Energiever-
sorgung wa¨hrend des Sendens einen großen Pufferkondensator, der die Abmessun-
gen der Transponder vergro¨ßert. Somit erweist sich das Verfahren fu¨r den Aufbau
beispielsweise mo¨glichst kleiner medizinischer Implantate, die als Anwendung von
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großem Interesse sind, als ungeeignet. HDX-Verfahren werden meist zur reinen ID-
U¨bermittlung genutzt und in Anwendungen eingesetzt, in denen kein kontinuierlicher
Betrieb, wie es bei Sensortranspondern der Fall ist, notwendig ist.
Die ISO 11785 ist bis heute eine der wichtigsten Normen fu¨r den LF-RFID-Bereich.
Entwickelt wurde sie zusammen mit der ISO 11784 um einen Standard fu¨r die Tier-
identifikation einzufu¨hren. Die beiden Normen wurden allerdings auch schon recht
fru¨h auf viele Transpondertechnologien in anderen Anwendungsgebieten angewen-
det. Die neuere Tiertranspondernorm ISO 14223 versteht sich als Erweiterung ihrer
Vorga¨nger - zum Beispiel fu¨r die Benutzung von Sensortranspondern [5]. Die ISO
11785 ist somit eine wichtige Basis fu¨r die neuen Transpondernormen. Sie beschreibt
das technische Konzept der Kommunikation und Energieversorgung in einem Trans-
pondersystem, wa¨hrend die ISO 11784 die Codestruktur festlegt.
Neben den Tiertranspondernormen ist die ISO 18000-2 eine wichtige Grundlage fu¨r
bestehende Entwicklungen in der Transpondertechnik fu¨r den Frequenzbereich unter
135 kHz.
Es gibt derzeit zwei mobile Lesegera¨te mit einer fu¨r diesen Gera¨tetyp hohen Reich-
weite auf dem Markt. Das ARE H5 von AEG und das Lesegera¨t ISO MAX V
von DATAMARS sind nach den ISO-Standards fu¨r den Tiertransponderbereich ent-
worfen worden und verdeutlichen exemplarisch den Stand der Technik in der LF-
Transpondertechnik. Werden die beiden Lesegera¨te in ihrer Leistungsfa¨higkeit ver-
glichen, so erzielt das DATAMARS Lesegera¨t eine ho¨here Reichweite als das AEG-
Lesegera¨t. Dafu¨r ist die mo¨gliche Anzahl an Lesezyklen mit einer Batterieladung
beim DATAMARS Lesegera¨t geringer. Im AEG-Lesegera¨t wird eine Antennenspule
zur Felderzeugung und eine gesonderte Antennenspule fu¨r den Datenempfang einge-
setzt. Im DATAMARS-Lesegera¨t wird eine gemeinsame Antennenspule fu¨r das Sen-
den von Energie und das Empfangen von Daten genutzt. Das DATAMARS-Lesegera¨t
besitzt eine Antennenschwingkreisgu¨te von Q  44. Dies ist vergleichsweise hoch, da
fu¨r induktiv gekoppelte Systeme ha¨ufig eine optimale Gu¨te Q in der Gro¨ßenordnung
10 bis 30 angegeben wird, wobei hier die zur Kommunikation beno¨tigte Bandbreite
die begrenzende Gro¨ße ist [1].
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Das Prinzip getrennter Sende- und Empfangsantennenspulen kann genutzt werden,
um die Spulen fu¨r ihren Einsatzzweck zu optimieren. Durch entsprechende Wahl der
Geometrien kann die U¨berkopplung des Tra¨gers auf die Empfangsspule verringert
werden und je nach Anordnung ein ho¨heres Signal-Tra¨ger-Verha¨ltnis erreicht werden.
Ein weiterer Vorteile ergibt sich dadurch, dass der Empfa¨ngerabgriff von der Sende-
spule, an der Spannungen bis in den kV-Bereich liegen ko¨nnen, galvanisch getrennt
ist. Des Weiteren kann die Empfangsspule fu¨r eine gro¨ßere Bandbreite ausgelegt
werden als die Sendespule. Dieses Prinzip erfordert jedoch einen hohen materiellen
und ra¨umlichen Aufwand fu¨r mobile Lesegera¨te und wird daher im Rahmen dieser
Arbeit nicht eingesetzt.
Unter anderem im Patent [6] wird der Vorteil mehrerer Spulen genutzt, um mit
einem Lesegera¨t mit zwei Empfangsspulen ein Signal, welches auf einem Hilfstra¨ger
in einem großen Frequenzabstand zum Haupttra¨ger moduliert ist, zu detektieren. Die
vorliegende Arbeit besitzt jedoch das Ziel den Hardwareaufwand gering zu halten
und energieeffiziente Konzepte einzusetzen. Daher ist es nicht sinnvoll ein Verfahren
mit einem Hilfstra¨ger einzusetzen.
Hohe Gu¨ten der Antennenschwingkreise fu¨hren zu einer effizienteren Energieu¨ber-
tragung, aber es ist schwierig, das System in einem gestimmten Zustand zu halten,
da die Bandbreite des Systems mit Erho¨hung der Gu¨te abnimmt [7]. Daru¨ber hin-
aus ko¨nnen sehr hohe Spannungen in diesen Systemen auftreten, fu¨r die Maßnahmen
getroffen werden mu¨ssen [7].
Neben der erschwerten Datenu¨bertragung durch eine sehr geringe Bandbreite sind
dies die Gru¨nde, weshalb Transpondersysteme fast ausschließlich nicht mit einer
hohen Antennengu¨te entworfen werden. Die Herausforderung besteht darin, Wege zu
finden wie mit den beschriebenen auftretenden Problemen umgegangen werden kann,
um den Einsatz von energieeffizienten mobilen Transpondersystemen zu ermo¨glichen.
2.1.1 Ansteuerung des Lesegera¨teschwingkreises
Stationa¨re, aber auch mobile, Transponderlesegera¨te nutzen meist eine feste Tra¨-
gerfrequenz, die von dem zu Grunde gelegten ISO-Standard bestimmt wird. Um
die Energieu¨bertragung zu optimieren, besitzen einige Lesegera¨te eine einstellbare
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Abstimmkapazita¨t, die die Resonanzfrequenz des Schwingkreises fu¨r eine begrenz-
te Variation der Induktivita¨t der Antennenspule auf die Tra¨gerfrequenz abstimmen
kann. Die Realisierung erfolgt mit einer Anordnung aus schaltbaren Kondensatoren,
die insbesondere in Serienschwingkreisen auf Grund der erforderlichen Spannungs-
festigkeit entsprechend große Abmessungen besitzen. Das Patent [8] beschreibt ein
Verfahren mit einer Anordnung aus Kondensatoren, deren Kapazita¨tswerte bina¨r
gestuft sind. Ein Algorithmus sucht in sukzessiver Approximation die optimale Ka-
pazita¨t, um die Spannung oder den Strom des Schwingkreises zu maximieren [8]. Bei
Verwendung von Hochvoltkondensatoren ist die Methode auf Grund der ra¨umlichen
Abmessungen, die eine solche Schaltung beno¨tigt, nicht fu¨r mobile Gera¨te geeig-
net. Eine a¨hnliche Vorgehensweise zeigt ein Versuchsaufbau eines Wireless Power
Transfer (WPT)-Systems mit einer Korrekturspannungsquelle, welche bei Verstim-
mungen des Senderschwingkreises die Spannung u¨ber der restlichen Reaktanz der
Schwingkreisimpedanz kompensiert [9].
Auch fu¨r Transponder werden unter anderem in dem Patent [10] Konzepte zur An-
passung der Abstimmkapazita¨t vorgestellt. Die vorliegende Arbeit konzentriert sich
auf Verfahren zur Optimierung auf der Lesegera¨teseite, dennoch ist an dieser Stel-
le anzumerken, dass sich der Transponder zumeist in einer stationa¨ren, wenn auch
metallischen Umgebung befindet. Dies ermo¨glicht eine feste Anpassung auf die ent-
sprechende Umgebung, wa¨hrend das Lesegera¨t in unterschiedlichen Umgebungen
eingesetzt wird und vom Nutzer in variablen Absta¨nden zum Transponder sowie zu
den umgebenden Materialien positioniert wird.
Eine alternative Mo¨glichkeit zur Anpassung eines Lesegera¨tes in verschiedenen Um-
gebungen ist der Einsatz von Eigenschwingern, die Regelkreise fu¨r einen stabilen
Betrieb beno¨tigen. Soll aufgrund von geforderter Energieeffizienz eine Klasse-D-
Endstufe implementiert werden, so gibt es den Ansatz, eine Phase-locked loop (PLL)
zur Regelung der Tra¨gerfrequenz einzusetzen [11]. Im Patent [12] wird das Verfah-
ren eines spannungsgesteuerten und phasengeregelten Oszillators mit einem Pha-
senkomparator und einem Filter na¨her beschrieben. Die Tra¨gerfrequenz wird auf die
Resonanzfrequenz der Antennenimpedanz geregelt [11], [12].
In [13] und [14] wird ein WPT-System mit zwei Serienschwingkreisen vorgestellt,
bei welchem die Frequenz am Sender auf die Bedingung geregelt wird, dass sich ei-
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ne Phasendifferenz von Null zwischen Spannung und Strom am Versta¨rkerausgang
ergibt. Am Empfa¨nger wird die Spannung u¨ber der Last geregelt. Diese Regelung
setzt bei U¨berversorgung ein Signal zum Sender ab, welches den Sender in einen
Burst-Modus versetzt. Um eine stabile und definierte Ausgangsspannung am Emp-
fa¨nger bei verschiedenen Lastwidersta¨nden zu garantieren, wird eine Verstimmung
der beiden Schwingkreise zueinander empfohlen.[13], [14]
Die mit diesen Prinzipien eingestellte Tra¨gerfrequenz kann sich bei Verstimmungen
der Lesegera¨teantenne durch zum Beispiel unterschiedliche Absta¨nde zu metallischen
Gegensta¨nden signifikant von der optimalen Tra¨gerfrequenz zur Energieu¨bertragung
unterscheiden [15]. Abbildung 2.1 zeigt einen Vergleich der Impedanz Zpfq und der
Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq1 aus der Vero¨ffentlichung [15]. Die optimalen
Tra¨gerfrequenzen, die den Frequenzen der Maxima der Energieu¨bertragungsfunkti-
on entsprechen, weichen abha¨ngig von der Gu¨te der Antennenspulen von den Reso-
nanzfrequenzen der Impedanz ab.
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Abbildung 2.1: Simulation der Lesegera¨teantennenimpedanz mit angekoppeltem
Transponder (links) und der Energieu¨bertragungsfunktion (rechts) nach [15], modi-
fiziert
Derzeit gibt es bereits WPT- und Transpondersysteme, welche Metall detektieren
ko¨nnen.
1Die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq beschreibt die Spannungsu¨bertragung vom Lesegera¨t
zum Transponder und wird in Kapitel 3 definiert.
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Ein Prototyp eines WPT-Systems, welches in [16] vorgestellt wird, besitzt einen ein-
gebauten Metalldetektor, um das System vor einem unerwu¨nschten Erhitzen von
metallischen Gegensta¨nde in der Umgebung des Empfa¨ngers sicherheitshalber aus-
schalten zu ko¨nnen. Das Metall wird mittels einer Gu¨temessung des Empfa¨nger-
schwingkreises detektiert. Die Messung der Gu¨te erfolgt iterativ bei mehreren Fre-
quenzen, wa¨hrend der Sender nach dem Laden eines Pufferkondensators am Empfa¨n-
ger das Feld ausschaltet. Am Empfa¨nger werden die Ergebnisse der Gu¨temessung
bei verschiedenen Frequenzen gespeichert. Der Maximalwert wird an den Sender
zuru¨ckgegeben. Der Sender gleicht diesen Wert mit einem Schwellwert ab. Unter-
schreitet die ermittelte Gu¨te den Schwellwert, so schaltet sich der Sender ab. Die
Messung erfolgt u¨ber eine bekannte Methode, die die Spitzenwerte verschiedener
Spannungen im Schwingkreis abgleicht. Das System kann Metall jedoch nur in der
Na¨he des Empfa¨ngers detektieren.[16]
Insbesondere bei Tiertranspondern kann es vorkommen, dass sich ein Transpon-
der zum Beispiel durch starke Muskelaktivita¨t eines Tiers nach einiger Zeit nicht
mehr an der urspru¨nglich implantierten Stelle befindet [17]. Das Patent [17] stellt
ein Verfahren vor, welches die Anwesenheit eines Transponders, unabha¨ngig vom
vollsta¨ndigen Auslesen der Daten, erkennt und die Detektion eines Transponders
durch das Aussenden eines Warnsignals optimieren soll. Es wird lediglich die Re-
duktion der Leistungsu¨bertragung mit einem Detektionsverfahren erkannt, welches
typischerweise auch in Metalldetektoren eingesetzt wird [17].
Das Verfahren detektiert zwar Umgebungsa¨nderungen, jedoch kann es weder zwi-
schen Verlusten durch einen Transponder oder durch umgebende Materialien unter-
scheiden noch la¨sst sich mit diesem Verfahren die U¨bertragung selbst optimieren.
2.1.2 Demodulation
U¨ber den Reaktanzen im Lesegera¨teschwingkreis kann je nach Gu¨te des Schwingkrei-
ses und der Ausgangsspannung des Versta¨rkers eine Spannung bis in den kV-Bereich
hinein anliegen [3]. Aus diesem Grund wird, wie in Abbildung 1.1 gezeigt, das Signal
fu¨r den Empfa¨nger u¨ber dem Kondensator CD2 und nicht direkt u¨ber dem Abstimm-
kondensator CR abgegriffen. Der kapazitive Spannungsteiler aus CD1 und CD2 muss
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daher fu¨r jede Lesegera¨teantenne angepasst werden, um den nachgeschalteten De-
modulator vor zu hohen Spannungen zu schu¨tzen.
Im Rahmen dieser Arbeit wird als Modulationsverfahren die in der LF-Transponder-
technik weit verbreitete Lastmodulation zu Grunde gelegt. Die kapazitive und die
ohmsche Lastmodulation erzeugen eine Modulation der Amplitude sowie je nach
Auslegung zusa¨tzlich eine Modulation der Phase [1]. Hier wird die Amplitudende-
modulation von Transpondersignalen verwendet, da sie in einer großen Breite von
Anwendungen eingesetzt werden kann.
Die Hu¨llkurvendemodulation wird als inkoha¨rentes, aber einfaches Verfahren zur
Amplitudendemodulation sehr ha¨ufig in LF-Transponderlesegera¨ten eingesetzt [3].
Abbildung 2.2 zeigt eine auf die elementaren Bauelemente reduzierte Schaltung ei-
nes einfachen Hu¨llkurvendemodulators. Hierbei ist das Ausgangssignal uRecBB noch
gleichspannungsbehaftet. Vor einer digitalen Verarbeitung sollte der Gleichspan-
nungsanteil entfernt werden und das Basisband anschließend versta¨rkt werden, um
den Einfluss des Quantisierungsrauschens bei der Abtastung zu minimieren.
Abbildung 2.2: Prinzipschaltbild eines Hu¨llkurvendemodulators nach [18], modi-
fiziert
Vor dem Tiefpass (TP)-Filter in Abbildung 2.2 ergibt sich ein Spektrum, welches
neben dem Basisbandsignal den modulierten Tra¨ger und geradzahlige Oberwellen
des modulierten Tra¨gers entha¨lt [18]. Da der Modulationsgrad am Empfa¨ngerabgriff
bei Transpondersystemen mit Antennen hoher Gu¨te entsprechend klein werden kann,
ist hier ein sehr steilflankiger TP-Filter notwendig, um den hohen Tra¨geranteil und
dessen Oberwellen von dem Basisbandsignal zu trennen [3].
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Im Patent [19] wird aus diesem Grund ein Verfahren vorgestellt, welches zwei Hu¨ll-
kurvendemodulationen mit je einer Halbwelle des amplitudenmodulierten Tra¨gers
parallel einsetzt und anschließend die beiden Basisbandsignale subtrahiert. Dieses
Verfahren verschiebt die Hauptkomponente des Resttra¨gers im Frequenzbereich zu
der doppelten Tra¨gerfrequenz. Hierdurch wird die anschließende Filterung erleichtert
und es ko¨nnen daru¨ber hinaus gleichphasige Sto¨rungen in den beiden Basisbandsi-
gnalen durch die Subtraktion kompensiert werden.[19]
Alternativ werden die synchrone Demodulation und die Quadraturdemodulation
eingesetzt, die mit analogen Mischern realisiert werden ko¨nnen [3]. Der Aufwand
fu¨r einen analogen Mischer im Demodulationsverfahren ist ho¨her als der Aufwand
fu¨r den Hu¨llkurvendemodulator, da ein Sinussignal konstanter Amplitude mit der
Tra¨gerfrequenz fC vorliegen muss, welches einen festen Winkel (optimalerweise ϕ 
0 oder ϕ  180) zum empfangenen Signal besitzt. Im Spektrum ergeben sich
das Basisband und modulierte Anteile bei der doppelten Tra¨gerfrequenz und ihren
Vielfachen [18]. Aus diesem Grund kann im Vergleich zum Hu¨llkurvendemodulator
der notwendige analoge TP-Filter fu¨r eine ho¨here Grenzfrequenz ausgelegt werden
und die Flanke des Filters muss weniger steil sein [3].
Eine Mischform dieser u¨blichen Demodulationsverfahren wird in [20] und [21] fu¨r
Transpondersysteme, die Lastmodulation verwenden, vorgestellt. In [21] werden se-
parate Antennen fu¨r das Senden der Energie und das Empfangen der Daten genutzt,
wodurch eine Tra¨gerunterdru¨ckung erreicht werden soll. Die Demodulation erfolgt
durch Berechnung eines phasenverschobenen und versta¨rkten Hilfstra¨gers, der durch
Addition zu dem abgegriffenen Tra¨ger einen Inphase- und einen Quadraturanteil er-
zeugt, welche je nach Modulationsart in ihrer Amplitude variieren und mit zwei
einfachen Hu¨llkurvendemodulatoren demoduliert werden ko¨nnen [20], [21].
Den beiden Methoden, der Demodulation mit einem Hu¨llkurvendemodulator und der
Demodulation durch Heruntermischen ist gemein, dass sie analoge Filter mit festen
Grenzfrequenzen vor der Digitalisierung erfordern [3]. Dies begrenzt die Flexibilita¨t
eines Front-Ends auf dem diese Verfahren eingesetzt werden.
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2.1.3 Codierung der Daten
Codierungen fu¨r passive Transpondersysteme du¨rfen die Energieversorgung des
Transponders nicht beeintra¨chtigen, wie dies beispielsweise bei einer Non Return to
Zero (NRZ)-Codierung auftreten ko¨nnte [22]. Fu¨r den LF-Bereich sind Manchester-
und Formen der Differential Bi-Phase (DBP)-Codierung standardisiert. Diese Co-
dierungen werden im Folgenden weiter betrachtet, da sie die zuvor genannte Be-
dingung erfu¨llen, eine hohe Codierrate von 0,5 besitzen und zudem aus ihrem Da-
tenstrom der Takt wiedergewonnen werden kann. Typische Codierungen aus ho¨he-
ren Frequenzbereichen, wie Miller-8, beno¨tigen eine hohe Datenrate und eine große
Bandbreite. Diese Anforderungen ko¨nnen in LF-Transpondersystemen nicht erfu¨llt
werden.
Die ISO 18000-2 definiert die Manchestercodierung (vgl. Abbildung 2.3) als die Stan-
dardcodierung im Transponder und eine spezielle Codierung mit der halben Daten-
rate fu¨r den Inventarisierungsprozess, der einer Bestandsaufnahme der im Feld be-
findlichen Transponder dient [23]. Der Manchestercode ist daru¨ber definiert, dass in
jeder Symbolmitte ein U¨bergang stattfindet, dessen Richtung daru¨ber entscheidet
ob das Symbol eine NULL oder eine EINS darstellt.
Abbildung 2.3: Symbole des Manchestercodes
Im allgemeinen Teil der ISO 11785 ist modified DBP als Codierung fu¨r FDX-Systeme
angegeben [24]. Diese leitet sich von der DBP-Codierung oder auch FM0-Codierung
(Abbildung 2.4(a)) ab, die dadurch gekennzeichnet ist, dass an jedem Symbolbeginn
ein U¨bergang stattfindet und ein U¨bergang in der Mitte kennzeichnet, dass eine
NULL gesendet wurde. Die modified DBP-Codierung wurde in den Standard aufge-
nommen, weil die Flanke der Einhu¨llenden des Tra¨gers an LOW-HIGH-U¨berga¨ngen
nicht sehr steil ist [24]. Wie in Abbildung 2.4(b) gezeigt, wird bei der modifizier-
ten Form jeder HIGH-LOW U¨bergang eines DBP-Signals um eine 1{4 Symbolla¨nge
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vorgezogen, da bei einem HIGH Datenpegel durch das Hinzuschalten der Last der
Schwingkreis geda¨mpft wird und ein LOW in der Einhu¨llenden des Tra¨gers auftritt
und vice versa.
Abbildung 2.4: Symbole des DBP-Codes (a) und des modified DBP-Codes (b)
In beiden Codierungen gibt es je zwei mo¨gliche Symbole fu¨r eine NULL oder eine
EINS. In der oberen Zeile in Abbildung 2.4 befinden sich die hier definierten Symbole
fu¨r eine NULL, in der unteren Zeile befinden sich die hier definierten Symbole fu¨r
eine EINS. Welches Symbol gesendet wird ha¨ngt von dem aktuellen Wert und dem
Vorga¨ngersymbol ab. Der Codierer ist somit geda¨chtnisbehaftet.
Ein DBP-Codierer kann wie in Abbildung 2.5 gezeigt mit einer Logikschaltung rea-
lisiert werden. Die DBP-Codierung erzeugt zwei Ausgangswerte des codierten Da-
tenstroms sCOD je Eingangswert der zu u¨bertragenen Daten sNRZ.
Abbildung 2.5: Codierer fu¨r einen DBP-Code nach [2], modifiziert. Die Taktung
der Register erfolgt im doppelten Symboltakt
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Modified DBP erfordert vier Ausgangswerte je Eingangswert, da eine Einteilung in
1{4 Symbolla¨ngen erfolgt. Das modified DBP-Signal kann mit dem in Abbildung 2.6
gezeigten modifizierten DBP-Codierer erzeugt werden.
Abbildung 2.6: Codierer fu¨r einen modified DBP-Code. Die Taktung der Register
erfolgt im vierfachen Symboltakt
Bei normgerechten Transpondern sehen die ISO-Normen einen Cyclic Redundancy
Check (CRC) vor, wenn die Zuverla¨ssigkeit der decodierten Daten gepru¨ft wer-
den soll. Dieser verwendet ein sogenanntes Generatorpolynom zur Polynomdivision
modulo 2 um Fehler zu erkennen. In der ISO 18000-2 und der ISO 11785 ist das
Generatorpolynom
gDpxDq  x16D   x12D   x5D   1 (2.1)
zur Erstellung eines 16 bit CRCs fu¨r eine 64 bit ID angegeben [23], [24]. Auch die
neuere ISO-Norm 14223-2 bezieht sich auf das in der ISO 11785 genannte Polynom,
welches Daten von einer La¨nge von mindestens 48 bit, abha¨ngig vom Kommando
auch deutlich la¨nger, durchlaufen.
2.1.4 Matched-Filter-Empfa¨nger
Nach der Demodulation erfolgt in Lesegera¨ten, in denen ein digitaler Signalprozessor
integriert ist, die Abtastung des Basisbandsignals und die anschließende Quantisie-
rung mit einem Analog Digital Converter (ADC). Das digitalisierte Signal wird
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nachfolgend in dem Signalprozessor verarbeitet und decodiert. Je nach Einsatzum-
gebung ko¨nnen die gewonnen Daten auf dem Lesegera¨t angezeigt und gespeichert
werden oder an ein Back-End-System, z.B. einen Server, weitergegeben werden.
Ein wichtiger Verarbeitungsschritt fu¨r die Decodierung mit digitalen Signalprozesso-
ren ist meist der Einsatz eines sogenannten Matched-Filters. Dies ist ein Verfahren,
dessen Integration in die digitale Verarbeitung von Transpondersignalen zum Stand
der Technik geworden ist. Der Matched-Filter ermo¨glicht es, Datensignale durch
eine Korrelation mit den a priori bekannten Symbolformen auch aus einem stark
verrauschten Signal zu extrahieren.
Im Patent [10] ist gezeigt, wie der Matched-Filter mit Hilfe eines Sequenzgenera-
tors angepasst werden kann. Dies deutet nicht auf eine Anpassung der Signalform,
sondern einzig auf eine Anpassung der verschiedenen Folgen aus Rechtecksignalen
je nach Protokoll hin. Das Patent [25] erwa¨hnt eine verbesserte Vorgehensweise im
Korrelationsprozess durch die Verwendung eines sinusfo¨rmigen Mustersignals. Im
Patent [26] wird ein adaptives Verfahren beschrieben, welches die Symbolla¨nge des
Matched-Filters anhand einer an einem Header ermittelten wahrscheinlichsten Sym-
boldauer anpasst.
Eine gleitende Korrelation u¨ber zwei Symbole kann im Falle von Synchronisati-
onsproblemen zu einem verbesserten Decodierergebnis fu¨hren [27]. Das Patent [28]
erweitert den Korrelationsprozess um eine halbe Symbolla¨nge vor und nach dem
DBP-Symbol, um das Ergebnis der Korrelation zu verbessern.
In [29] und [30] wird ein Ansatz fu¨r eine System-on-Chip-Implementierung eines
UHF-Lesegera¨tes gezeigt, in dem verschiedene Datenraten mit zwo¨lf parallelen Kor-
relatoren mit bis zu 22% Frequenzabweichung erkannt werden. Ein zweiter Korre-
lator ist fu¨r die eigentliche Erkennung des in einem Zwischenspeicher hinterlegtem
Empfangssignals verantwortlich [29], [30].
Aufbauend auf diesem Ansatz wird in [31] eine ressourcensparende Implementie-
rung eines Algorithmus vorgeschlagen, der die Synchronisation bei Abweichungen
in der Datenrate verbessert. Nach einer Digitalisierung des Empfangssignals mit ei-
nem ADC erfolgt die Demodulation und eine Integration in einem Moving-Average-
Block, welcher unter der Annahme eines rechteckigen Datensignals den Matched-
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Filter darstellt. Nach einem Komparator werden die bina¨ren Datenwerte mit drei
anpassbaren Raten heruntergetastet und anschließend parallel an drei Korrelato-
ren gefu¨hrt. Das Signal mit der gro¨ßten Amplitude gibt an, welche die passendste
Datenrate ist. Die Raten zum Heruntertasten ko¨nnen fu¨r die folgenden Symbole
nachgefu¨hrt werden. Das System wurde in Simulink R© erstellt und anschließend wur-
de mit der HDLCoder-toolbox ein Very High Speed Integrated Circuit Hardware
Description Language (VHDL)-Code erzeugt, welcher auf dem Field Programmable
Gate Array (FPGA) eines RFID-Testaufbaus implementiert wurde.[31]
In [32] wird eine Methode vorgestellt, welche eine durch den Datenkanal auftre-
tende Intersymbolinterferenz (ISI) kompensieren soll, um hohe Datenraten in ei-
nem HF-Transpondersystem zu erreichen. Es wird ein Modell fu¨r die U¨bertragungs-
strecke pra¨sentiert, welches das Transpondersystem aufgrund der Lastmodulation
nicht mehr als lineares System ansieht. Auf dieser Basis wird ein Least Squares (LS)-
Ansatz fu¨r einen Entzerrungsfilter pra¨sentiert, der die Koeffizienten fu¨r einen Finite
Impulse Response (FIR)-Filter scha¨tzt und keine Kenntnis u¨ber den Kanal beno¨tigt.
Das System empfa¨ngt zuna¨chst eine Trainingssequenz vom Transponder, welche am
Lesegera¨t a priori bekannt ist. Da sich die Koeffizienten des Entzerrungsfilters fu¨r
jede Abstandsvariation a¨ndern, wird die Trainingssequenz vor jedem Datenpaket ge-
sendet, um die neuen Koeffizienten berechnen zu ko¨nnen. Das Verfahren berechnet
einen Filtervektor, den sogenannten Least Squares Equalizer, welcher danach auf
das ganze Paket angewendet wird.[32]
Die zeitvariante Kanala¨nderung, beziehungsweise die Nichtlinearita¨t durch die Last-
modulation wird bei der Filterung nicht gesondert betrachtet. Simulationen in [32]
zeigen die Verbesserung durch den Algorithmus gegenu¨ber einem nicht entzerrten
Signal bei einem vergleichsweise geringem Gu¨tefaktor der Lesegera¨teantenne und
einem Kopplungsfaktor von k  0, 05 und k  0, 5.
Das Prinzip des Matched-Filters wird im Unterkapitel 3.2 vertieft. Ausfu¨hrliche Her-
leitungen befinden sich in der zugrunde gelegten Literatur (siehe [33] u.a.).
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2.2 Mo¨glichkeiten und Grenzen der LF-Transpon-
dertechnologie
LF-Systeme oder Systeme in den darunter liegenden Frequenzbereichen haben ge-
genu¨ber Systemen in ho¨heren Frequenzbereichen signifikante Vorteile, wenn es gefor-
dert ist, Energie in metallgekapselte Transponder zu u¨bertragen. Ansa¨tze fu¨r solche
Systeme, die Energie und Daten durch Metall u¨bertragen, werden beispielsweise in
[34] vorgestellt. Die vorgestellten Ansa¨tze setzen stationa¨re Systeme ein, in denen
der Abstand zwischen den Spulen und dem Metall konstant bleibt und das Lesegera¨t
an das Stromnetz angeschlossen werden kann.
Einige Ansa¨tze aus dem UHF-Bereich ko¨nnen auf ihre Eignung im LF-Bereich u¨ber-
pru¨ft und erweitert werden. Dabei sind die Randbedingungen in LF-Transponder-
systemen zu beachten. So ist die Datenrate in LF-Systemen stark beschra¨nkt, da die
Tra¨gerfrequenz signifikant niedriger ist und der Datenkanal eine geringe Bandbrei-
te besitzt. Aufwendigere Codierungen wie zum Beispiel die ho¨herwertigen Miller-
Codierungen sind auf Grund des geringen Datendurchsatzes nicht sinnvoll. Daru¨ber
hinaus ergeben sich bei induktiver Kopplung im Nahfeld andere physikalische Effek-
te als in UHF-Systemen. Unter Einbeziehung der technischen Rahmenbedingungen
und der physikalischen Effekte sollen im Folgenden Ansa¨tze fu¨r eine optimierte U¨ber-
tragung in LF-Systemen entwickelt werden.
Besonders im UHF-Bereich werden sogenannte Software Defined Radio (SDR)-Ver-
fahren eingesetzt, die rein digital implementierbar sind und somit je nach Bedarf
vera¨ndert werden ko¨nnen. Sie haben zum Ziel kostengu¨nstige und flexible Trans-
pondersysteme zu ermo¨glichen [35]. Unter anderem wurde in [35] die Leistungsfa¨-
higkeit eines Transpondersystems untersucht, welches aus einem universellen RFID-
Front-End (FE) und einem in Software implementierten Lesegera¨t und Transponder
besteht. In [36] wird eine Platine fu¨r schnelle Prototypenentwicklung beschrieben,
die Signale in verschiedenen Empfangssta¨rken verarbeiten kann. Vor der Digitalisie-
rung mit einem ADC und der eigentlichen Demodulation im Digitalbereich befindet
sich eine Tra¨gerunterdru¨ckung auf dem analogen Teil der Platine [36]. Reine SDR-
Systeme sind dafu¨r ausgelegt, schnell neue Konzepte testen zu ko¨nnen und flexibel
verschiedene Protokolle einzusetzen. Sie sind mo¨glichst universell ausgelegt und we-
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niger mit dem Hintergrund entworfen worden sehr schwache Transpondersignale zu
detektieren.
Die aktuellen Entwicklungen sind maßgeblich auf den UHF- und die daru¨ber lie-
genden Frequenzbereiche fokussiert. So sind auch die folgenden vorgestellten, teils
patentierten, Verfahren in ihrer rechtlichen Gu¨ltigkeit nicht auf bestimmte Frequenz-
bereiche beschra¨nkt, jedoch nehmen sie explizit Bezug auf Verfahren und Pha¨nome-
ne aus der hochfrequenten RFID-Datenu¨bertragung im Fernfeld wie zum Beispiel
Backscattering oder Fading.
In [37] wird ein adaptives Verfahren beschrieben, um u¨ber Backscattering empfange-
ne QAM-Signale eines RFID-Tags im Lesegera¨t zu demodulieren und zu dekodieren.
Der Decoder verwendet ein iteratives Verfahren fu¨r sich schnell a¨ndernde Kommu-
nikationskana¨le, welches die Koordinaten der Inphase- und Quadraturkomponenten
anhand eines Referenzsignals laufend korrigiert und eine Entscheidung u¨ber das
empfangene Signal trifft [37].
Das Paper [27], welches ein robustes Detektionsverfahren in UHF-Systemen be-
schreibt, zeigt einen Ansatz wie die Eigenschaften des DBP-Codes in der Decodie-
rung genutzt werden ko¨nnen. Die DBP-Codierung kann als Markov-Prozess erster
Ordnung beschrieben werden und wird mit einer Maximum-Likelihood Sequence
Detector (MLSD) decodiert [27].
Das Ziel des Patents in [38] ist es, einen Ressourcen sparenden Viterbidecodierer fu¨r
ein RFID-Lesegera¨t einzusetzen. Die Codierung des Signals sollte einem Markov-
Prozess erster Ordnung, genauer einer DBP-Codierung, entsprechen. Nach dem
Empfang eines Signals wird die Korrelation mit jedem mo¨glichen Sendesymbol be-
rechnet. Es folgt die Berechnung modifizierter Korrelationswerte auf Basis von sich
aus der Decodierung ergebenden, stationa¨ren U¨bergangswahrscheinlichkeiten. An-
schließend erfolgt die Decodierung der Sequenz mit einem MLSD. Dieses Verfahren
kann mit einem ho¨heren Rechenaufwand auch fu¨r jeweils zwei oder mehr Symbole
in Folge durchgefu¨hrt werden.[38]
Eine Alternative zur Decodierung und gleichzeitigen Optimierung der Synchroni-
sierung ist ein Viterbi-basierter Algorithmus, ein sogenannter JVSS-Algorithmus
(Jiggle-Viterbi with Substate Selection), der in [39] vorgestellt wird. Dieser Viterbi-
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Algorithmus erweitert jeden Zustand auf zwei Subzusta¨nde, welche einem gestauch-
ten und einem gestrecktem DBP-Symbol entsprechen. Die La¨ngen der hinterlegten
Symbolformen und die Synchronisierung ko¨nnen wa¨hrend des Lesens dynamisch an-
gepasst werden. Der Algorithmus wird in einem UHF-Transpondersystem mit einer
DBP-Basisbandcodierung angewendet, welches den Lesevorgang mit einem Trai-
ningssignal startet.[39]
Das Patent in [40] stellt ein System vor, welches fu¨r schwierige Empfangsumgebun-
gen, speziell bei niedrigem SNR, hohen Interferenzen oder Dopplereffekten entwickelt
wurde. Es handelt sich um einen Faltungsdecoder, der die von einem Transponder
gesendete DBP- oder Miller-codierte Sequenz scha¨tzt. Es wird ein Trellis kreiert,
welcher fu¨r jedes Symbol eine berechnete Wahrscheinlichkeit aller mo¨glichen Kom-
binationen von quantisierten Phasenlagen, Taktraten und Symbolen entha¨lt. Der
wahrscheinlichste Pfad durch den Trellis entspricht dem Ausgangssignal des Deco-
ders. Dabei werden in einem iterativen Verfahren mit den Ausga¨ngen verschiedener
Matched-Filter-Sets, welche abha¨ngig von mo¨glichen Symbolen, Takt- oder Bau-
draten und der Phasenlage des Empfangssignals generiert werden, U¨bergangswahr-
scheinlichkeiten bestimmt. Ziel der Iterationen ist es, die Bitfehlerwahrscheinlichkeit
zu minimieren. Wenn sich die errechneten Wahrscheinlichkeiten nicht mehr signifi-
kant a¨ndern oder alternativ eine festgelegte Anzahl von Wiederholungen erreicht ist,
erfolgt die Decodierung. Die bestimmten Wahrscheinlichkeiten werden dem Decoder
im Soft Input Soft Output (SISO)-Verfahren an Stelle von harten Entscheidungen
zur Verfu¨gung gestellt. Dieses Verfahren wird parallel auch fu¨r das invertierte Emp-
fangssignal durchgefu¨hrt. Die wahrscheinlichste Symboldauer, die wahrscheinlichste
Phasenlage und der wahrscheinlichste Datenwert werden bestimmt. Des Weiteren
werden mit einem Kanalscha¨tzer mehrere Variablen, unter anderem die Koeffizien-
ten eines Kanalentzerrers, laufend aktualisiert.[40]
In [41] wird ein nicht normkonformer Faltungscoder mit einer Codierrate von rc  12
und fu¨nf Speicherelementen fu¨r ein UHF-Transpondersystem vorgeschlagen. Die ho-
he Anzahl der Verzo¨gerungselemente wu¨rde die Codierrate bei den kleinen Paketla¨n-
gen in LF-Sensortranspondersystemen deutlich verschlechtern, da das Datenpaket
um entsprechend viele Bits mit NULLEN aufgefu¨llt werden mu¨sste.
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Derselbe Autor stellt in [42] einen iterativen Decoder fu¨r ein UHF-Transpondersy-
stem vor. Der Decoder maximiert die symbolweise A-Posteriori-Wahrscheinlichkeit
(Maximum-A-Posteriori (MAP)-Kriterium). Auf der Transponderseite werden die
Daten zuna¨chst mit einem Faltungscoder mit vier Speicherelementen und einer Co-
dierrate von rc  12 codiert. Anschließend werden die Daten von einem Interleaver
verschachtelt und wiederum DBP- oder Miller-codiert bevor sie gesendet werden.[42]
Fu¨r LF-Sensortranspondersysteme ist dieses Verfahren insbesondere auf der Trans-
ponderseite als zu aufwendig zu bewerten. Zudem verringert sich auch auch hier die
Datenrate signifikant.
Im Folgenden sollen die Eigenschaften der, auch im LF-Bereich genutzten, DBP-
Codierung fu¨r die Detektion genutzt werden. Die vorgestellten Verfahren [37], [27],
[38], [39], [40], [41] und [42] sind allerdings auf typische Probleme im UHF-Bereich
ausgerichtet und beru¨cksichtigen nicht die im LF-Bereich auftretenden Effekte und
Grenzen. Im Abschnitt 2.1 ist der Stand der Technik im LF-Bereich dargestellt.
Der Stand der Technik soll auf Basis eines hier entwickelten, digital gesteuerten
analogen FEs mit einem neuen Verfahren zur Adaption der Tra¨gerfrequenz sowie
eines in mehreren Schritten verbesserten Verfahrens zur Datendetektion erweitert
werden.
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3. Theoretische Grundlagen
Die Schwingkreise des Lesegera¨ts und des Transponders bilden ein System gekoppel-
ter Oszillatoren. Dabei besitzen die Kana¨le fu¨r die Energie und die Daten verschie-
dene U¨bertragungsfunktionen, deren Verhalten sich unterscheidet. Auf der Lesegera¨-
teseite wird u¨blicherweise ein Serienschwingkreis eingesetzt, wa¨hrend der Transpon-
derchip an einen Parallelschwingkreis angeschlossen wird. Die Schwingkreise besitzen
dabei meist verschiedene Gu¨ten. Dies ist durch die kleinere Bauform der Transpon-
derspulen gegenu¨ber der u¨blichen Bauform von Lesegera¨tespulen sowie der Belastung
der Transponderschwingkreise durch den Chip bedingt. Die Gu¨te der Schwingkreise
und verschiedene Vera¨nderungen in der Umgebung beeinflussen die U¨bertragungs-
funktionen. Die Ursachen fu¨r eine gesto¨rte U¨bertragung liegen nicht nur in einer
großen Entfernung zwischen Transponder und Empfa¨nger. Auch hohe Kopplung
und Verstimmung der Antennenspulen ko¨nnen die U¨bertragung beeintra¨chtigen wie
im Folgenden gezeigt wird.
In metallischer oder allgemein leitfa¨higer Umgebung werden aus physikalischen Gru¨n-
den bevorzugt LF-Transpondersysteme eingesetzt. Metall beeinflusst allerdings auch
LF-Systeme signifikant. Es verstimmt die Resonanzfrequenz der Schwingkreise und
fu¨hrt zu Verlusten durch Wirbelstro¨me. Des Weiteren vera¨ndern ferromagnetische
Materialien die Parameter der U¨bertragungsfunktionen. Bei sehr hoher Kopplung
von Schwingkreisen durch das Anna¨hern der Transponderspule an die Lesegera¨te-
spule oder an andere Transponderspulen kommt es zu vera¨nderten Charakteristika
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in den U¨bertragungsfunktionen. Diese Einflu¨sse werden in ihrer Auswirkung fu¨r
die hier beschriebene Anwendung untersucht. Nach der Analyse der verschiedenen
Effekte ist es das Ziel, unter den gegebenen Rahmenbedingungen mobiler Anwen-
dungen die Energieversorgung des Transponders und die Empfangseigenschaften auf
der Lesegera¨teseite zu verbessern. Die resultierende Reichweite ist wie in Kapitel 1
beschrieben das Minimum der Lesereichweite und der Energiereichweite. Dies fu¨hrt
zu einem mehrdimensionalen Optimierungsproblem, bei welchem das System zu-
na¨chst die Energieversorgung des Transponders optimieren muss, um anschließend
die Daten vom Transponder empfangen und verarbeiten zu ko¨nnen. Mit Werkzeugen
der digitalen Signalverarbeitung soll den Anforderungen bei vera¨nderlichen Energie-
und Datenkana¨len begegnet werden, um auch bei Verstimmungen, Verzerrungen
und niedrigem Signal-Noise-Ratio (SNR) eine zuverla¨ssige Kommunikation mit dem
Transponder zu gewa¨hrleisten.
3.1 Modellierung
Ein Ziel dieser Arbeit ist, Systeme mit weit u¨ber den im Stand der Technik u¨blichen
Antennengu¨ten in Modellen und Messungen zu analysieren. Auf dieser Basis ko¨nnen
Algorithmen entwickelt werden, die das U¨bertragungsverhalten in den verschiedenen
Umgebungen optimieren und eine stabile Energie- und Datenu¨bertragung ermo¨g-
lichen. Zum anderen wird auch eine Antennenspule in einer mobilen Anwendung
behandelt, deren Gu¨te bau- und einsatzbedingt reduziert ist.
Um die gegebenen Anforderungen fu¨r mobile Lesegera¨te zu erfu¨llen, wird als Basis
fu¨r die folgenden Ansa¨tze zuna¨chst ein System zu Grunde gelegt, welches zusam-
mengefasst die folgenden Eigenschaften besitzt:
• hohe Gu¨te der (Lesegera¨te-)Antenne realisierbar
• weitestgehend reduzierter Hardwareaufwand
• fremderregte Tra¨gerfrequenz, digital einstellbar
• flexibel einsetzbar
• Klasse-D-Versta¨ker als Antrieb in Kombination mit einem Serienschwingkreis
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• Demodulation des Transpondersignals vor der Abtastung und Quantisierung
durch einen ADC
Antennen hoher Gu¨te ermo¨glichen es, die Effizienz bei der U¨bertragung von Energie
zum Transponder zu erho¨hen. Mit dem Fokus auf mobile Systeme wird ein Kon-
zept entworfen, welches darauf ausgelegt ist mo¨glichst wenige analoge Bauelemente
einzusetzen. Der Tra¨ger soll mittels eines digitalen Rechtecksignals erzeugt werden.
Durch das Setzen von Grenzwerten fu¨r die Frequenz im Digitalbereich ko¨nnen gesetz-
liche Bestimmungen eingehalten werden, die die Regelung der Tra¨gerfrequenz inner-
halb eines bestimmten Frequenzbereichs erfordern. Bei dem Entwurf des Hardware-
Konzeptes wurde auf die Flexibilita¨t des FEs geachtet. So kann der Empfangspfad
durch digitale Steuerung an die aktuelle Tra¨gerfrequenz adaptiert werden, da das
entwickelte Konzept keine analogen Filter mit fester Grenzfrequenz im Direktpfad
erfordert.
Als Antrieb des Serienschwingkreises wird ein Klasse-D-Versta¨rker ausgewa¨hlt, da
er energieeffizient ist, ein stabiles Verhalten besitzt und mit dem Rechtecksignal
des Digitalteils angesteuert werden kann [15]. Der Klasse-D-Versta¨rker wird mit
einem Serienschwingkreis kombiniert, um Verluste gering zu halten. Die Form der
Ausgangsspannung ist von der Last am Versta¨rker abha¨ngig. Die Ausgangsspannung
kann vereinfacht als rechteckig angenommen werden und besitzt somit wie bekannt
ein Betragsspektrum mit diskreten Frequenzkomponenten, welche mit dem Betrag
eines Kardinalsinus gewichtet sind.
Der Serienschwingkreis zeigt ein Impedanzminimum bei seiner Resonanzfrequenz auf
und sorgt bei ausreichender Gu¨te fu¨r einen sinusfo¨rmigen Strom [43]. Ein Parallel-
schwingkreis zeigt ein Impedanzmaximum bei der Resonanzfrequenz auf und wu¨rde
fu¨r die Harmonischen der Tra¨gerfrequenz eine niederohmige Last darstellen und so-
mit zu hohen Verlusten fu¨hren. Der Serienschwingkreis bringt jedoch gegenu¨ber dem
Parallelschwingkreis einen Effekt mit sich, der im Weiteren beachtet werden muss.
Jede reale Spule besitzt nicht nur einen seriellen Verlustwiderstand, sondern auch
eine parasita¨re Kapazita¨t, die sich parallel zu der Induktivita¨t der Spule ausbil-
det. Diese verursacht eine zweite Resonanzfrequenz im Antennenschwingkreis, die
ho¨her liegen muss als die Tra¨gerfrequenz des Systems, damit die Spule noch mit
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einem Abstimmkondensator zu einem Serienschwingkreis verschaltet werden kann.
Die parallele Resonanzfrequenz des Antennenschwingkreises liegt meist bei Frequen-
zen weit oberhalb der genutzten Tra¨gerfrequenz. Sie macht sich allerdings bei den
steilen Schaltflanken des Klasse-D-Versta¨rkers bemerkbar und kann je nach Spule
nicht außer Acht gelassen werden.
Infolge der geringen Bandbreite der Antenne und der Superposition des Tra¨gers auf
den Empfa¨ngerabgriff am kapazitiven Spannungsteiler ist der Modulationsgrad des
Transpondersignals mitunter sehr gering. Aus diesem Grund erfolgt die Demodu-
lation des Transpondersignals vor der Digitalisierung durch einen ADC. Wie tiefer
gehend im Abschnitt 3.2 erla¨utert, erfolgt die Demodulation unter mo¨glichst ge-
ringem Aufwand und geringer Signalverzerrung. Das Tra¨gersignal wird bei einem
passiven Transpondersystem im Lesegera¨t erzeugt und steht somit fu¨r eine synchro-
ne Demodulation mittels eines Sample&Hold-Versta¨rkers zur Verfu¨gung. Die Pha-
senlage zwischen dem im Lesegera¨t erzeugtem Tra¨gersignal und dem abgegriffenen
Empfangssignal kann insbesondere bei Antennenschwingkreisen hoher Gu¨te starken
Schwankungen unterliegen. Die Phasenlage der Abtastung zum Tra¨ger unterliegt
daher einer kontinuierlichen Steuerung.
3.1.1 Physikalische Grundlagen gekoppelter Oszillatoren
Das Induktionsgesetz von Faraday ergibt sich in seiner Differentialform
∇ E  BBBt (3.1)
und in seiner Integralform ¾
E  dr   BBt
»
A
B  dA (3.2)
mit dem Nabla-Operator ∇, dem elektrischen Feld E, der magnetischen Flussdichte
B und dem infinitesimalen Streckenelement dr sowie der Fla¨che A.
Der magnetische Fluss Φ ist dabei definiert als
Φ 
»
A
B  dA (3.3)
mit dem sich ¾
E  dr   BBtΦ (3.4)
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ergibt [44] u.a.
Aus diesen Grundgleichungen der theoretischen Elektrotechnik ko¨nnen die Gro¨ßen
Induktivita¨t und Gegeninduktivita¨t definiert werden. Unter der Bedingung konstan-
ter Permeabilita¨t ergibt sich die induzierte Spannung u nach [45] aus dem Indukti-
onsgesetz mit
u  dΦg
dt
 L  di
dt
. (3.5)
mit der Induktivita¨t L, dem insgesamt erzeugten magnetischen Fluss Φg und dem
diesen Fluss erzeugenden Strom i.
Befindet sich eine zweite Leiterschleife im magnetischen Feld der ersten Leiterschlei-
fe, so wird ein Teil des erzeugten magnetischen Flusses der ersten Leiterschleife
die zweite Leiterschleife durchsetzen und vice versa. Nach [46] ergibt sich die Ge-
geninduktivita¨t M21 als Proportionalita¨tsfaktor zwischen dem Strom i1 im ersten
Stromkreis und dem magnetischen Fluss Φ21 in der zweiten Leiterschleife, welcher
von dem Strom i1 verursacht wurde:
Φ21 M21  i1. (3.6)
Die nach dem Induktionsgesetz induzierte Spannung in der zweiten Leiterschleife
kann nach [46] mit
u2  M21  di1
dt
(3.7)
berechnet werden.
Dabei gilt fu¨r die Verkettung der Leiterschleifen M21 M12 M [46]. Die beschrie-
benen Vorga¨nge gelten somit jeweils auch vice versa, wobei die Verkettung in beiden
Fa¨llen durch dieselbe Gro¨ße, der Gegeninduktivita¨t M , beschrieben ist.
Bei maximaler Kopplung, das heißt der Streufluss geht gegen Null, betra¨gt der Wert
der Gegeninduktivita¨t M nach [46]
MMax 
a
L1  L2. (3.8)
Dieser Fall ist ein Idealfall, der in der Praxis nicht zu erwarten ist. Befindet sich kein
Transponder im Lesegera¨tefeld oder ist der Abstand zwischen den Spulen sehr groß,
so geht der Wert fu¨r die Gegeninduktivita¨t gegen Null.
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In Transpondersystemen befinden sich Induktivita¨ten in Form von Antennenspulen,
die zusammen mit Kapazita¨ten resonante Elemente in Form von Schwingkreisen
bilden, um eine hohe Energieeffizienz zu erreichen. Das Transpondersystem la¨sst
sich als ein System aus gekoppelten Oszillatoren beschreiben. Die in diesem Fal-
le induktive Kopplung k p0 ¤ k ¤ 1q ergibt sich durch die Gegeninduktivita¨t
M p0 ¤ M ¤ ?L1  L2q. Die Kopplung wird im Rahmen dieser Arbeit u¨ber den
Abstand variiert, wobei, falls nicht anders erwa¨hnt, eine konzentrische und parallele
Ausrichtung der Spulen zueinander vorausgesetzt wird.
Werden zwei verlustfreie Schwingkreise induktiv gekoppelt, so ergeben sich nach [47]
die Maschengleichungen
j2pifL1I1  j 1
2pifC1
I1   j2pifMI2  0 (3.9)
und
j2pifL2I2  j 1
2pifC2
I2   j2pifMI1  0 (3.10)
mit der Frequenz f , den jeweiligen Induktivita¨ten L1 und L2, den jeweiligen Kapa-
zita¨ten C1 und C2 sowie dem Prima¨rstrom I1 und dem Sekunda¨rstrom I2.
Die Resonanzfrequenzen der beiden einzelnen Schwingkreise ergeben sich nach der
Thomsonformel zu
f1  1
2pi
?
L1C1
, f2  1
2pi
?
L2C2
. (3.11)
Bei einer nicht vernachla¨ssigbaren Gegeninduktivita¨t und somit einer nicht vernach-
la¨ssigbaren Kopplung zwischen den Schwingkreisen und u¨bereinstimmenden Reso-
nanzfrequenzen f1  f2  f0 ergeben sich nach [47] zwei Maxima in den Stro¨men
u¨ber der Frequenz bei
f 1  f0?
1   k , f
2  f0?
1  k . (3.12)
In Transpondersystemen ist die Kopplung zwischen den Schwingkreisen meist sehr
gering [43]. Ist die Kopplung nach Gleichung 3.12 nicht zu vernachla¨ssigen und es
bilden sich zwei identifizierbare Maxima aus, so wird von einer hohen Kopplung
gesprochen.
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3.1.2 U¨bertragungsfunktionen
Induktiv gekoppelte Transpondersysteme werden in sehr verschiedenen Umgebun-
gen eingesetzt. Die Einsatzgebiete reichen von der Medizintechnik, u¨ber die Land-
wirtschaft bis hin zum Einsatz in der Industrie, beispielsweise in Maschinen zur
U¨berwachung von Systemparametern. Die Lesegera¨teantenne sowie auch die Trans-
ponderantenne wird zumeist fu¨r den jeweiligen Einsatzzweck individuell ausgewa¨hlt
oder auch optimiert. Die Antennenschwingkreise werden an die entsprechenden Quel-
len und Lasten angepasst. Ist die Energieversorgung und Kommunikation problema-
tisch, so kann eine numerische Feldsimulation Aufschluss u¨ber die Feldverteilung der
eingesetzten Spule geben. Dies ermo¨glicht eine Optimierung der Positionierung und
der Spulengeometrien. Das im Anschluss vorgestellte Modell befasst sich mit der
Wechselwirkung der gekoppelten Oszillatoren, einem weiteren Analyseschritt, der
nicht zu vernachla¨ssigen ist. Gerade unter der am Anfang dieses Abschnitts genann-
ten Bedingung, der hohen Gu¨te der Lesegera¨teantenne, stellt diese Analyse einen
wichtigen Schritt bei der Optimierung des Systems dar. Transpondersysteme mit
Antennen hoher Gu¨te reagieren sehr empfindlich auf A¨nderungen im System oder
der Systemumgebung. Um ein stabiles Verhalten zu erreichen und das Lesegebiet
fu¨r den Transponder zu vergro¨ßern, ist es no¨tig ein geeignetes Modell der U¨bertra-
gungsstrecke zu entwickeln, welches die auftretenden Effekte simulieren kann.
Vorhergehende Arbeiten haben verschiedene Ansa¨tze verfolgt, um Transpondersy-
steme zu modellieren. Sensortranspondersysteme, die per Wellenausbreitung Energie
und Daten u¨bertragen, ko¨nnen in Matlab R©/Simulink R© mit da¨mpfungsbehafteten
Additive White Gaussian Noise (AWGN)-U¨bertragungskana¨len modelliert werden
[48]. Die in den Messungen der vorliegenden Arbeit erzeugten Magnetfelder werden
als quasistationa¨re, zeitlich langsam vera¨nderliche Felder bezeichnet [4]. Die Simu-
lationsmethoden von zum Beispiel UHF-Transpondersystemen sind somit nicht an-
wendbar, um die hier interessierenden physikalischen Vorga¨nge zu simulieren. Um
ein induktiv gekoppeltes Transpondersystem mit quasistationa¨ren Feldern zu simu-
lieren, wird in [21] unter der Annahme, dass die Kopplung zwischen Lesegera¨t und
Transponder gering ist, die variable Impedanz des Transponders durch eine variable
Spannungsquelle ersetzt. Die Energieu¨bertragungsfunktion und die Vera¨nderungen
im System wa¨hrend der Lastmodulation werden nicht betrachtet.
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Auch die Dissertation [49] setzt sich mit der Modellierung und Simulation induk-
tiv gekoppelter Transpondersysteme auseinander. Hier wird eine Schleifenantenne
durch eine Induktivita¨t und zwei Widersta¨nde in Serie modelliert, fu¨r die verschie-
dene Mo¨glichkeiten der Leistungsanpassung vorgestellt werden. Abschließend erfolgt
eine Modellierung eines Transpondersystems mit der Hardwarebeschreibungssprache
Verilog-A und eine statistische Analyse logischer Gatternetze.[49]
Die Dissertation ist auf die zuverla¨ssige Ermittlung der Gro¨ßen fu¨r die Induktivita¨t
und fu¨r die Verlustwidersta¨nde von Schleifenantennen, abha¨ngig von zum Beispiel
geometrischen Parametern, fokussiert. Sie bezieht sich auf den schaltungstechnischen
Entwurf und den Entwurf der Antennen selber und nicht auf die in dieser Arbeit
fokussierten Themen.
Ein anderer Ansatz in [50] verwendet eine Eigenwertanalyse, um ein induktiv ge-
koppeltes Transpondersystem im HF-Bereich zu simulieren. Unter der Annahme
eines gleichen Induktivita¨tsbelags AL fu¨r die Antennenspulen und eines Kopplungs-
faktors k  1 wird die niedrigste Resonanzfrequenz induktiv gekoppelter Systeme
bestimmt. Abschließend werden Messungen der niedrigsten Resonanzfrequenz gesta-
pelter Transponder mit den zuvor bestimmten Frequenzen verglichen.[50]
Diese Analyse bezieht sich ausschließlich auf eine spezielle Leseumgebung in Trans-
pondersystemen und beschreibt des Weiteren nur die Wechselwirkungen zwischen
den Transpondern.
In [32] und [51] wird die Lastmodulation in HF-Systemen als Nichtlinearita¨t an-
gesehen. Die Lastmodulation zum U¨bertragen von Daten vom Transponder zum
Lesegera¨t wird durch das Schalten zwischen zwei Systemen simuliert. Das Modell
ist auf eine kurze Simulationszeit hin optimiert. Die Realisierung erfolgt anhand von
zwei diskreten linearen Zustandsraumdarstellungen von einem System mit einem
Lastwiderstand und einem System ohne Lastwiderstand.[32], [51]
Die Modellierung im Rahmen dieser Arbeit erfolgt in einem kontinuierlichen System
mit variablen Parametern. Im Folgenden wird ein Modell eines induktiv gekoppelten
Transpondersystems auf Basis der aus einem Ersatzschaltbild abgeleiteten komple-
xen U¨bertragungsfunktionen vorgestellt, welches Einflu¨sse der Umgebung auf die
Energie- und Datenu¨bertragung u¨ber Parametervariationen beru¨cksichtigt. Ein Ver-
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gleich der Simulationsergebnisse mit Messwerten in Kapitel 5 zeigt die Zuverla¨ssig-
keit des vorgestellten Modells. Betrachtet wird hier der Einfluss einer variierenden
Kopplung und der Einfluss von umgebenden Materialien.
Die Lesegera¨tespule und die Transponderspule ko¨nnen auch als Transformator mit
einer sehr schwachen Kopplung interpretiert werden [1]. Abbildung 3.1 zeigt ein fu¨r
ein Transpondersystem abgewandeltes Transformatorersatzschaltbild.
Abbildung 3.1: Vereinfachtes Ersatzschaltbild eines induktiv gekoppelten Trans-
pondersystems nach [15], modifiziert
Die Gegeninduktivita¨t M im mittleren Zweig bestimmt, wie viel Energie zwischen
den Schwingkreisen ausgetauscht werden kann und somit, wie hoch die Kopplung
zwischen den beiden Oszillatoren ist. CR und CT sind die bereits in Kapitel 1 vorge-
stellten Abstimmkapazita¨ten im Lesegera¨te- und im Transponderschwingkreis. LR
und LT sind die Induktivita¨ten der Spulen im Lesegera¨te- und im Transponder-
schwingkreis. Jede reale Spule besitzt des Weiteren einen, teils frequenzabha¨ngigen,
reellen Impedanzanteil, der sich aus dem Widerstand des Drahtes und anderen Ver-
lusten der Spule ergibt. Die seriellen Widersta¨nde RR und RT umfassen diese und
weitere Verluste auf die im Folgenden noch eingegangen wird. Der reelle Impedan-
zanteil der Spulen da¨mpft die Schwingkreise auch ohne ein weiteres Einsetzen von
Widersta¨nden. Die Gu¨te der Abstimmkondensatoren sollte stets so hoch gewa¨hlt
sein, dass die Eigenschaften der Spule u¨ber die Gu¨te des Schwingkreises entscheiden.
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Unter dieser Bedingung bestimmt maßgeblich die Spule die Gu¨te des Schwingkreises
mit
Q  XL
R
(3.13)
mit der seriellen Reaktanz XL und dem seriellen Widerstand R der Spule [52].
Die parasita¨ren Kapazita¨ten der Spulen werden beim Antennenentwurf mo¨glichst
klein gehalten um sicherzustellen, dass die Eigenresonanzen ho¨her liegen als die
Tra¨gerfrequenz. Somit kann der Einfluss der parasita¨ren Kapazita¨t einer Spule in
vera¨nderten Ersatzparametern erfasst werden und muss nicht als eigenes Bauelement
modelliert werden. Mit einem LCR-Meter wird die serielle Ersatzinduktivita¨t L1 und
der serielle Ersatzwiderstand R1 messtechnisch bei der initialen Tra¨gerfrequenz fC
erfasst. Daraus kann die Gu¨te der Antennenspulen ermittelt werden. Die gemessenen
Werte sind aufgrund der parasita¨ren Kapazita¨t der Spule immer nur fu¨r die bei der
Messung verwendete Frequenz gu¨ltig. Sie ko¨nnen bei einer Eigenresonanz der Spule,
die um einiges gro¨ßer ist als die Messfrequenz, jedoch auch fu¨r die benachbarten
Frequenzbereiche der Messfrequenz bei der Modellierung genutzt werden [43].
UR bezeichnet die Spannung am Versta¨rkerausgang des Lesegera¨ts. Um das Daten-
signal des Transponders auswerten zu ko¨nnen, wird die Spannung URec u¨ber dem
Abstimmkondensator abgegriffen und gegebenenfalls heruntergeteilt. Die Spannung
am parallelen Transponderschwingkreis ist mit UT bezeichnet.
Die Modulation erfolgt mit dem Schalten eines Modulationswiderstandes RMOD am
Transponder. Die Modulation kann grundsa¨tzlich seriell oder parallel erfolgen. U¨bli-
cherweise und im Rahmen dieser Arbeit erfolgt die Modulation parallel zum Trans-
ponderchip - im Modell entsprechend parallel zu dem Ersatzwiderstand fu¨r den Chip
RC und der Abstimmkapazita¨t CT.
Mittels einer Netzwerkanalyse ko¨nnen U¨bertragungsfunktionen fu¨r die hier interes-
sierenden Spannungen ermittelt werden. Das Gesamtsystem la¨sst sich dabei, wie in
[53] und [54] gezeigt, in Einzelu¨bertragungsfunktionen zerlegen (vgl. Abbildung 3.2).
Am Sender des Lesegera¨tes und am Transponder befinden sich die bekannten Span-
nungen UR und UT. Die Spannung am Empfa¨nger des Lesegera¨tes URec setzt sich
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nach [54] aus zwei Hilfsgro¨ßen, dem Superpositionsanteil des Tra¨gers URec1 und dem
modulierten Transponderanteil URec2 zusammen, wobei
URec1  URecpfq|M0 (3.14)
und
URec  URec1   URec2 . (3.15)
Im Folgenden werden die einzelnen U¨bertragungsfunktionen des Transpondersy-
stems in Abbildung 3.2 beschrieben. Fu¨r die Energieu¨bertragung vom Lesegera¨t
zum Transponder wird eine Energieu¨bertragungsfunktion
HEpfq  UTpfq
URpfq (3.16)
definiert, die die Spannungsu¨bertragung vom Ausgang des Versta¨rkers am Lesegera¨t
zum Schwingkreis des Transponders beschreibt [54].
Die Datenu¨bertragungsfunktion in dem Modell des Transpondersystems ist nach [54]
definiert als
HDpfq  URec2pfq
UTpfq 
URecpfq  URec1pfq
UTpfq 
URecpfq  URecpfq|M0
UTpfq . (3.17)
Abbildung 3.2: Modell des Transpondersystems nach [54], modifiziert
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Die U¨berlagerung des Tra¨gers auf den Empfa¨ngerabgriff ist nach [54] definiert u¨ber
die Superpositionsu¨bertragungsfunktion
HSpfq  URecpfq|M0
URpfq 
URec1pfq
URpfq 
URecpfq  URec2pfq
URpfq
 URecpfq  UTpfq HDpfq
URpfq
 URecpfq  URpfq HEpfq HDpfq
URpfq . (3.18)
Die Gesamtu¨bertragungsfunktion ergibt sich nach [54] aus den einzelnen U¨bertra-
gungsfunktionen mit
HGpfq  URecpfq
URpfq  HSpfq  HEpfq HDpfq. (3.19)
Wie in [54] beschrieben, liegt ein bedeutender Unterschied zu vielen nachrichten-
technischen Systemen darin, dass die Daten nicht als Eingangssignal, sondern als
Steuersignal in das System eingehen (vgl. Abbildung 3.2). Die Daten vera¨ndern die
Energieu¨bertragungsfunktion HE durch das Schalten des Modulationswiderstandes
RMOD am Transponder. Auch die Datenu¨bertragungsfunktion HD wird durch das
Schalten des Modulationswiderstands vera¨ndert. Hier sind die A¨nderungen allerdings
weitaus geringer als bei der Energieu¨bertragungsfunktion HE, auf die das Schalten
des Modulationswiderstands einen signifikanten Einfluss hat.[54]
Die U¨bertragungsfunktionen ko¨nnen in den Laplacebereich u¨berfu¨hrt werden und als
gebrochen rationale Funktionen der komplexen Variablen s mit den jeweiligen Za¨h-
lerkoeffizienten an und den Nennerkoeffizienten bn dargestellt werden.
1 Es ergibt sich
nach [43] fu¨r die Energieu¨bertragungsfunktion eine Funktion mit dem Za¨hlergrad 2
und dem Nennergrad 4
HEpsq  aE2  s
2   aE1  s  aE0
bE4  s4   bE3  s3   bE2  s2   bE1  s  bE0 . (3.20)
Die Datenu¨bertragungsfunktion besitzt mit
HDpsq  aD2  s
2   aD1  s  aD0
bD2  s2   bD1  s  bD0 (3.21)
1Die Abha¨ngigkeiten der Koeffizienten von den Parametern des Transpondersystems sind im
Anhang ausgefu¨hrt.
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eine Funktion mit dem Za¨hlergrad 2 und dem Nennergrad 2 [2]. Fu¨r die Superpositi-
on des Tra¨gers ergibt sich nach [43] eine U¨bertragungsfunktion mit dem Za¨hlergrad
0 und dem Nennergrad 2
HSpsq  aS0
bS2  s2   bS1  s  bS0 . (3.22)
Dies zeigt, dass die Charakteristika der Energie- und der Datenu¨bertragungsfunktion
sowie der Gesamtu¨bertragungsfunktion, in die alle drei U¨bertragungsfunktionen ein-
gehen, deutliche Unterschiede aufweisen ko¨nnen. So ko¨nnen bei einem auf beiden Sei-
ten gestimmten Transpondersystem, welches mit den U¨bertragungsfunktionen 3.20,
3.21 und 3.22 beschriebenen wird, nur in der Energieu¨bertragungsfunktion, welche
ein System der vierten Ordnung beschreibt, zwei Maxima durch hohe Kopplung der
Antennenspulen auftreten. Diese Maxima treten folglich auch in der Gesamtu¨bertra-
gungsfunktion auf, da die Energieu¨bertragungsfunktion ein Teilsystem beschreibt.
3.1.2.1 Modellierung von Umgebungseinflu¨ssen
Das vorliegende Modell beschreibt die Funktion eines Transpondersystems in einer
neutralen Umgebung. Induktiv gekoppelte LF-Transpondersysteme fu¨r RFID oder
drahtlose Sensoren sind oftmals die bevorzugte Technologie, wenn es Energie und
Daten in schwierigen, insbesondere leitfa¨higen, Umgebungen drahtlos zu u¨bertragen
gilt [15]. Gleichwohl u¨ben leitfa¨hige Umgebungen einen erheblichen Einfluss auf die
U¨bertragungsfunktionen aus. Auch nicht leitende Materialien, wie Ferrite, beeinflus-
sen die U¨bertragungsfunktionen. Es gilt zu untersuchen, wie bestimmte Materialien
Einfluss in Form von Verlusten und Verstimmungen der Antennenschwingkreise auf
das Transpondersystem ausu¨ben.
In einem Gebiet konstanter Permeabilita¨t ist nach [45] die Induktivita¨t L definiert
als der Proportionalita¨tsfaktor zwischen dem insgesamt erzeugten Induktionsfluss
Φg und dem diesen Fluss erzeugenden Strom i (vgl. auch Gleichung 3.5), so dass gilt
Φg  L  i. (3.23)
A¨nderungen des resultierenden Induktionsflusses durch Umgebungseinflu¨sse fu¨hren
zu einem vera¨nderten Proportionalita¨tsfaktor zwischen dem Induktionsfluss und dem
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erzeugenden Strom, einer Ersatzinduktivita¨t L1 [54]. Ebenso erho¨ht sich der gemes-
sene Ersatzwiderstand R1 einer realen Spule, wenn zusa¨tzlich zu den Verlusten in
der Spule Verluste durch Umgebungseinflu¨sse auftreten [54].
Befinden sich elektrisch leitfa¨hige Materialien in der Na¨he einer Antennenspule, so
entstehen nach dem Induktionsgesetz sogenannte Wirbelstro¨me im Material und
diese Wirbelstro¨me erzeugen wiederum ein Magnetfeld, das dem erzeugenden Feld
entgegenwirkt. Das Material erwa¨rmt sich durch den auftretenden Wirbelstrom [45].
Dieser Energieentzug aus dem magnetischen Feld wird als Wirbelstromverlust be-
zeichnet [45].
Der Wirbelstrom ist im Material nicht homogen verteilt. Nach [55] kann die so-
genannte Standardeindringtiefe δW eines homogenen Magnetfelds in einen ebenen
Ko¨rper vereinfacht berechnet werden mit
δW  1?
piµ0µrσf
(3.24)
mit der magnetischen Feldkostante µ0, der Permeabilita¨tszahl µr und der elektrischen
Leitfa¨higkeit σ. Die Standardeindringtiefe ist definiert als die Tiefe, in der nur noch
circa 37% der Wirbelstromdichte von der Oberfla¨che vorhanden ist [55].
Die Auspra¨gung eines Wirbelstroms wird somit abha¨ngig von der Tra¨gerfrequenz,
dem Material sowie der Geometrie und der Ausrichtung des metallischen Gegen-
stands zu der feldverursachenden Spule variieren.
Die Berechnung des Einflusses von Wirbelstro¨men kann u¨ber analytische Verfahren
nur na¨herungsweise und nur fu¨r bestimmte Geometrien erfolgen [56]. Eine nume-
rische Feldsimulation erlaubt bei einer ausreichenden Genauigkeit eine umfassende
Analyse des resultierenden Magnetfeldes eines bestimmten Transpondersystems in
einer definierten Umgebung. Dieses aufwa¨ndige Verfahren ist fu¨r eine generelle Ent-
wicklung von adaptiven Algorithmen jedoch ungeeignet. Es gilt ein Verfahren zu
suchen, welches die Integration des Umgebungseinflusses in das bestehende Modell
erlaubt. Auf der Ebene des bestehenden Modells ko¨nnen Algorithmen in der digi-
talen Signalverarbeitung unter dem simulierten Einfluss von verschiedenen System-
und Umgebungsparametern entwickelt und getestet werden. Um den Einfluss der
Umgebung auf ein Transpondersystem zu erfassen, fließen die vera¨nderten gemes-
senen Ersatzwerte der Antennenspulen L1 und R1 in das Modell ein.
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Die A¨nderung der a¨quivalenten Induktivita¨t L1 und des a¨quivalenten Widerstands
R1 durch das Anna¨hern einer Spule an Metall wird in der Literatur, beispielswei-
se in [57], je nach Modellierung mit verschiedenen Formeln mit unterschiedlichen
Komplexita¨tsstufen beschrieben. Im Allgemeinen verursachen Wirbelstro¨me bei der
feldverursachenden Spule eine Reduzierung der a¨quivalenten Induktivita¨t L1 durch
die Feldschwa¨chung und eine Erho¨hung des a¨quivalenten Widerstands R1 aufgrund
der auftretenden Verluste. In [58] wird eine Funktion gegeben, welche an Messdaten
angeglichen werden kann:
L1prLMnormq
L
 aK  bK  ecKrLMnorm (3.25)
mit den Kurvenparametern aK, bK und cK (wobei aK  1) und dem auf den Spu-
lenradius normierten Abstand zum Metall rLMnorm . In [58] werden fu¨r die Anna¨he-
rung einer Kupferplatte folgende Parameter ermittelt: aK  0, 97, bK  0, 44 und
cK  5, 38. Werden diese Parameter in die Gleichung 3.25 eingesetzt, so ergibt sich
die in Abbildung 3.3 gezeigte Kurve, die die Abha¨ngigkeit der a¨quivalenten Induk-
tivita¨t vom Abstand der Spule zum Metall zeigt.
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Abbildung 3.3: Normierte a¨quivalente Induktivita¨t einer Spule u¨ber dem normier-
ten Abstand zum Metall rLMnorm
39
3.1. Modellierung
Ferromagnetische Stoffe zeichnen sich im Vergleich zu diamagnetischen und para-
magnetischen Stoffen durch sehr große Permeabilta¨tszahlen aus [59]. Dabei ist bei
ferromagnetischen Stoffen der Zusammenhang zwischen der magnetischen Feldsta¨r-
ke H und der magnetischen Flussdichte B weder linear noch eindeutig [44]. Es muss
die jeweilige Materialantwort, beziehungsweise hier die Magnetisierung, mit einbe-
zogen werden. Der Zusammenhang zwischen H und B ist fu¨r ein Material an der
sogenannten Hysteresekurve abzulesen (vgl. Abbildung 3.4).
Abbildung 3.4: Typische Hysteresekurve eines ferromagnetischen Materials [1]
Bei ferromagnetischem Metall u¨berwiegt durch eine hohe Leitfa¨higkeit meist der feld-
schwa¨chende Effekt der Wirbelstro¨me den der Erho¨hung der Permeabilita¨t µr. In der
Transpondertechnik werden allerdings auch gesinterte ferromagnetische Materialien
mit sehr hohen elektrischen Widersta¨nden eingesetzt. Sogenannte Ferrite bestehen
zum Beispiel aus Fe3O4, NiFe2O4 oder MnFe3O4 [59]. Um Ummagnetisierungsverlu-
ste zu minimieren, werden Ferritmaterialien mit einer geringen Remanenzflussdichte
BR verwendet (weichmagnetisch) [44]. Wenn die Abmessungen der Antennenspulen
und somit die durchflutete Fla¨che in einer Transponderanwendung verkleinert wer-
den mu¨ssen, ko¨nnen Ferritmaterialien hoher Permeabilita¨t in die Spule eingebracht
werden, um die Gegeninduktivita¨t wieder zu erho¨hen (M  µr H A) [1]. Ferrit als
40
Kapitel 3. Theorie
Kernmaterial in der Spule erho¨ht die Induktivita¨t nach [60] proportional zu der auf-
grund der offenen Geometrie eines Stabes reduzierten effektiven Permeabilita¨tzahl
µreff
L  µreff  µ0 N
2
W  A
lS
(3.26)
mit der Windungszahl NW, der La¨nge der Spule lS und der Querschnittsfla¨che der
Spule A. Die Kernverluste erho¨hen allerdings auch den a¨quivalenten Widerstand R1.
Somit verursachen leitfa¨hige Materialien oder (nichtleitende) Ferrite in der Um-
gebung einer Antennenspule eine vera¨nderte gemessene Ersatzinduktivita¨t L1 und
einen vera¨nderten gemessenen Ersatzwiderstand R1. Dies macht sich in einer Ver-
stimmung und Da¨mpfung der Schwingkreise bemerkbar. Mit dem Ziel einer adap-
tiven Systemanpassung ist beispielsweise eine Modellierung der Wirbelstro¨me im
Metall und ihrer Wechselwirkung mit dem Transpondersystem fu¨r die Vielzahl von
mo¨glichen Situationen nicht mo¨glich. Eine adaptive Anpassung erfordert eine ab-
strakte Systemmodellierung, die den Einfluss von umgebenden Materialien auf eine
Modifikation der vorliegenden Modellparameter reduziert. Vera¨nderungen in den die
Spule umgebenden Materialien ko¨nnen durch die Beru¨cksichtigung eines L1 fu¨r die
Induktivita¨t und eines R1 fu¨r den Serienwiderstand der Spule in den U¨bertragungs-
funktionen des Transpondermodells modelliert werden. Fu¨r das Ziel dieser Arbeit
reicht es aus, wenn das System im Lesegera¨t
”
blind“ ist fu¨r die lokalen Vorga¨nge im
Material [43]. Entscheidend ist die Erkennung der a¨quivalenten Parameter L1 und
R1 sowie der Gegeninduktivita¨t M , welche die Charakteristika des gegenwa¨rtigen
Transpondersystems global aus Sicht des Lesegera¨tes beschreiben [43].
3.1.2.2 Modellierung der Vorga¨nge am Transponder bei Modulation
Im Folgenden werden die Vorga¨nge am Transponder bei einer Lastmodulation mit
einem rechteckigem Signal betrachtet. Aufgrund von nichtlinearen Bauelementen in
der Transponderschaltung ko¨nnen nichtlineare Effekte auftreten. Das Zuschalten der
Last RMOD bei einem HIGH-Pegel bewirkt am Transponderschwingkreis eine Ver-
ringerung der Spannung uT. Bei einem rechteckigem Schaltsignal ergibt sich durch
den Pufferkondensator, der bei passiven Transpondern hinter dem Gleichrichter fu¨r
eine kontinuierliche Energieversorgung des Chips sorgt, der vereinfacht dargestellte
Verlauf der Einhu¨llenden in Abbildung 3.5. Die Einhu¨llende uIdealT stellt dabei mit
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den Zusta¨nden uHIGH und uLOW fu¨r den HIGH- beziehungsweise LOW-Pegel der zu
u¨bertragenen Daten das ideale Basisbandsignal am Transponder fu¨r große Absta¨nde
dar.
0
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Abbildung 3.5: Qualitativ gezeichnete Einhu¨llende der Transponderspannung uT
bei Lastmodulation nach [2], modifiziert
In [61] werden die Vorga¨nge wa¨hrend einer Lastmodulation eingehend betrachtet.
Der Einschwingvorgang beim Zuschalten des Modulationswiderstandes mit Beginn
des HIGH-Pegels wird maßgeblich durch RMOD bestimmt. Anschließend bleibt die
Spannung u¨ber dem Transponder auf dem Wert uHIGH, welcher von der reduzier-
ten Gu¨te des Transponderschwingkreises bestimmt wird. Mit Beginn eines erneu-
ten LOW-Pegels ist der Modulationswiderstand RMOD nicht mehr parallel zum
Transponderschwingkreis geschaltet und die Spannung steigt. Zuna¨chst ha¨ngt die
Spannung dabei von der Gu¨te des Transponderschwingkreises ab. U¨bersteigt die
Spannung u¨ber dem Transponderschwingkreis eine Schwellspannung, die durch die
aktuelle Versorgungsspannung und den Spannungsabfall am Gleichrichter und
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einem Schalttransistor bestimmt wird, so wird der Pufferkondensator am Chip
nachgeladen.[61]
Im Rahmen dieser Arbeit werden der Einschwingvorgang auf uHIGH sowie der erneute
Spannungsanstieg auf uLOW, wie in Kapitel 4 gezeigt, fu¨r große Absta¨nde hinreichend
mit zwei Exponentialfunktionen beschrieben. Wird die Kopplung weiter erho¨ht, so
muss die Spannung u¨ber dem Chip begrenzt werden. Im einfachsten Fall erfolgt
das Schu¨tzen des Chips vor U¨berspannung mit Z-Dioden. Die dadurch verursachten
nichtlinearen Verzerrungen werden gesondert in Kapitel 4 betrachtet.
3.1.3 Optimale Tra¨gerfrequenz
Bei der Wahl der optimalen Tra¨gerfrequenz in einem Transpondersystem wird zu-
na¨chst nur die Energieversorgung des Transponders betrachtet. Hier ist die Reich-
weitenerho¨hung bei geringer Kopplung zwischen der Lesegera¨te- und der Transpon-
derspule von Interesse sowie auch die Anpassung der Frequenz bei hoher Kopp-
lung. Bei hoher Kopplung der Antennenspulen ergeben sich zwei, mit zunehmender
Kopplung auseinander liegende, Maxima in der Energieu¨bertragungsfunktion (vgl.
Gleichung 3.12), so dass sich fu¨r die urspru¨ngliche Resonanzfrequenz der Schwing-
kreise bei Erho¨hung der Kopplung eine verringerte Spannungsu¨bertragung ergeben
kann. Das Modell kann daru¨ber hinaus durch Modifikation der in die Koeffizien-
ten eingehenden Parameter die Effekte von verschiedenen Umgebungen auf ein LF-
Transpondersystem simulieren. LF-Systeme werden aufgrund ihrer physikalischen
Eigenschaften insbesondere in metallischen Umgebungen eingesetzt [15]. Leitfa¨hige
Materialien in denen Wirbelstro¨me auftreten, beeintra¨chtigen allerdings signifikant
die Energieversorgung [15].
Bei diesen Anwendungen besteht ha¨ufig die Herausforderung, einen in Metall gekap-
selten oder einen von Metall umgebenen Transponder mit einem mobilen Lesegera¨t
auszulesen. Dies kann zum Beispiel ein Sensortransponder fu¨r raue Umgebungen
sein, der in einer Metallschraube sitzt, ein titangekapseltes medizinisches Implan-
tat oder ein drahtloser Drucksensor in einem VIP (Vacuum Insulation Panel) fu¨r
die Bauindustrie [15], [62]. Der Transponder sitzt in diesen Anwendungen fest in
der metallischen Umgebung. Der Transponderschwingkreis wird mit Kenntnis der
durch das Metall vera¨nderten Induktivita¨t auf die gewu¨nschte Initialtra¨gerfrequenz
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abgestimmt. Durch die direkte metallische Umgebung, die schon beim Entwurf be-
ru¨cksichtigt wurde, sind weitere Verstimmungen des Transponders im Normalfall
nicht zu erwarten [54]. Daher konzentrieren sich die im Rahmen dieser Arbeit vor-
gestellten Optimierungsansa¨tze auf die variierende Da¨mpfung und Verstimmung der
Lesegera¨teantenne, welche relativ zum Metall bewegt wird, und auf eine variierende
Kopplung beziehungsweise Gegeninduktivita¨t im Transpondersystem.
Die optimale Tra¨gerfrequenz fCOpt wird mit der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq
definiert u¨ber
fCOpt  arg max
fC
|HE pfCq| (3.27)
wobei fC alle einstellbaren Tra¨gerfrequenzen am Transponderlesegera¨t umfasst [54].
Es gilt einen Algorithmus zu finden, der mit Kenntnis des Transpondersystems ab-
ha¨ngig von den durch die Umgebung verursachten Verstimmungen und Verlusten
oder einer hohen Kopplung der Resonatoren adaptiv die optimale Tra¨gerfrequenz
fCOpt bestimmt. Adaptive Systeme nach dem Stand der Technik ermitteln das Mini-
mum der Lesegera¨teantennenimpedanz (vgl. Kapitel 2). Die Frequenz des Minimums
der Impedanz ist ein guter Anhaltspunkt, sie entspricht allerdings nicht in allen Fa¨l-
len der optimalen Tra¨gerfrequenz zur Energieversorgung des Transponders wie auch
in [15] beschrieben.
Die Koeffizienten der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq sind am Lesegera¨t unbe-
kannt. Unter Kenntnis der nicht durch die Umgebung vera¨nderten Parameter und
des aktuellen Parametervektors
p  rL1R R1R M s (3.28)
ko¨nnen die Koeffizienten aE2, aE1, aE0, bE4, bE3, bE2, bE1 und bE0 ermittelt werden und
die aktuelle Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq wa¨re vollsta¨ndig bestimmt [43]. Es
ist somit das Ziel, den Parametervektor p abzuscha¨tzen.
Durch das Verha¨ltnis der komplexen Werte der Eingangsspannung und der Span-
nung u¨ber dem Empfa¨ngerabgriff liegt der Wert der Gesamtu¨bertragungsfunkti-
on HGpfq bei der aktuellen Tra¨gerfrequenz fC vor. Wird die Tra¨gerfrequenz va-
riiert, so ergeben sich nach [43] fu¨r NF Variationen und Messungen der Spannung
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u¨ber dem Empfa¨ngerabgriff NF Stu¨tzstellen der Gesamtu¨bertragungsfunktion mit
nF P t1, ..., NFu  N:
HGM pVFpnFq, pq 
URec pVFpnFq, pq
UR pVFpnFqq . (3.29)
Der Vektor VF entha¨lt dabei die diskreten Werte der Tra¨gerfrequenz fC, an denen
der Wert der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGpfq ermittelt werden soll. Die System-
parameter L1R und R
1
R der Lesegera¨tespule sowie die Gegeninduktivita¨t M sind wie
beschrieben von den aktuellen Umgebungseinflu¨ssen und der Positionierung der Le-
segera¨tespule zu der Transponderspule abha¨ngig. Die restlichen Systemparameter
werden als konstant betrachtet.
Aus der Messung der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGM pVFpnFq, pq ist der passende
Parametervektor p zu bestimmen. Fu¨r eine spa¨tere Echtzeitimplementierung muss
ein mo¨glichst schnelles und ressourcensparendes Verfahren entwickelt werden.
Mit Hilfe des Modells wird ein vierdimensionales Array berechnet, welches die Werte
der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGpfq abha¨ngig von den verschiedenen Parame-
tern entha¨lt. Die Parameter L1R, R
1
R und M werden ebenso wie zuvor die Frequenz
auf einen Bereich begrenzt, diskretisiert und in den Vektoren VL, VR und VM der
La¨nge NL, NR und NM hinterlegt [43].
Der jeweilige Parametervektor fu¨r die Simulation ergibt sich nach [43] aus den Vekto-
ren u¨ber die Variation der Laufvariablen nL P t1, ..., NLu  N, nR P t1, ..., NRu  N
und nM P t1, ..., NMu  N mit
pD  rVLpnLq VRpnRq VMpnMqs . (3.30)
Fu¨r jede Kombination dieser Parametervektoren werden nach [43] die Werte der
Gesamtu¨bertragungsfunktion bei den diskreten Frequenzen berechnet, so dass sich
ein vierdimensionales Array der Gro¨ße NF NL NR NM ergibt, fu¨r welches gilt:
HGSpnF, nL, nR, nMq  HG pVFpnFq, pDpnL, nR, nMqq . (3.31)
Der Wertebereich der Vektoren sowie die Absta¨nde zwischen den Werten mu¨ssen
physikalisch und mathematisch sinnvoll gewa¨hlt sein, um eine effektive und effiziente
Adaption der Tra¨gerfrequenz zu erreichen. Des Weiteren kann die Tra¨gerfrequenz fC
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systembedingt nur diskret und in nicht a¨quidistanten Absta¨nden eingestellt werden.
Das Kapitel 4 geht weiter auf diese Punkte ein.
Es gibt mehrere Methoden, um den Parametervektor einer Funktion zu scha¨tzen.
Hier wird die bewa¨hrte Methode der kleinsten Quadrate verwendet. Es ist der Pa-
rametervektor pDOpt zu finden, fu¨r den der quadratische Abstand zwischen den si-
mulierten U¨bertragungsfunktionen HGS und der gemessenen U¨bertragungsfunktion
HGM minimal wird, so dass nach [43] gilt:
pDOpt  arg min
pD

NF¸
nF1
p|HGSpnF, pDq|  |HGMpnFq|q2

. (3.32)
Die Suche nach dem Minimum in der Abweichung wird somit direkt im Frequenz-
bereich ausgefu¨hrt. Der Algorithmus scha¨tzt den optimalen Parametervektor pDOpt
mit den diskretisierten Parametern L1R, R
1
R und M , der die gemessene U¨bertragungs-
funktion am besten beschreibt.
Unter Kenntnis des Parametervektors pDOpt ko¨nnen die aktuellen Koeffizienten in
die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq eingesetzt werden und es kann die optimale
Frequenz anhand der Ermittlung des Maximums von |HEpfq| bestimmt werden [43].
Mit dieser optimalen Frequenz kann die optimale diskrete Tra¨gerfrequenz fC, die in
dem System eingestellt werden kann, ermittelt werden. Dieses Verfahren ist jedoch
zu aufwendig fu¨r eine Echtzeitanwendung. Es wird daher ein alternatives Verfahren
entwickelt, welches bei der Implementierung in einer Echtzeitanwendung weniger
Ressourcen beno¨tigt.
Aus dem Modell kann nach [43] an Hand der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq ein
dreidimensionales Array AfC pnL, nR, nMq der Gro¨ße NLNRNM berechnet werden,
in der die optimalen Tra¨gerfrequenzen fu¨r alle Kombinationen der Parameter in den
Vektoren VL, VR und VM hinterlegt sind mit
AfC pnL, nR, nMq  fCOptppDpnL, nR, nMqq  arg max
fC
|HE pfC, pDpnL, nR, nMqq| .
(3.33)
Die Detektion des optimalen Parametervektors pDOpt kann in einer spa¨teren Imple-
mentierung in einer Echtzeitanwendung zum Beispiel u¨ber den in der Literatur als
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Gradientenverfahren oder Verfahren des steilsten Abstiegs bekannten Algorithmus
erfolgen, der ha¨ufig fu¨r adaptive FIR-Filter verwendet wird.
Das Gradientenverfahren kann in allgemeiner Form nach [63] u.a. beschrieben werden
mit
ppnS   1q  ppnSq   µS

BEMSEpnSqBppnSq

(3.34)
mit dem mittleren quadratischen Fehler EMSE und der Schrittweite µS. Im vorlie-
genden Fall diskreter Parametervektoren kann dies durch
pDpnS   1q  rVLpnLpnSq   µDLq VRpnRpnSq   µDRq VMpnMpnSq   µDMqs (3.35)
mit µDL , µDR , µDM P t1, 0, 1u ersetzt werden, um sich im diskretisierten Parame-
terraum zu bewegen.
Unter Verwendung des Gradientenverfahrens kann der optimale Parametervektor
pDOpt ressourcen- und zeitsparend ermittelt werden, da nicht zuerst fu¨r alle Parame-
terkombinationen der quadratische Fehler ermittelt werden muss. Ist die zu mini-
mierende Funktion nicht streng konvex, das heißt besitzt sie mehr als ein Minimum,
so muss jedoch fu¨r alle Minima gepru¨ft werden, ob sie dem globalen Minimum ent-
sprechen [64]. Dies sollte in einer Implementierung mit den jeweiligen Parametern
u¨berpru¨ft werden und beispielsweise durch das sorgfa¨ltige Setzen des Startpunktes
oder der Startpunkte beachtet werden. Im Kapitel 6 wird dieses Thema nochmals
aufgegriffen.
3.1.4 Auswirkungen der Tra¨gerfrequenzadaption auf die Da-
tenu¨bertragung
Das beschriebene Verfahren, die Tra¨gerfrequenz zu adaptieren, kann zu dem Fall
fu¨hren, dass die Tra¨gerfrequenz signifikant von der Resonanzfrequenz des Lesege-
ra¨teschwingkreises abweicht. Die Datenu¨bertragungsfunktion HDpfq wird maßgeb-
lich von den Eigenschaften der Lesegera¨teantenne bestimmt. Im beschriebenen Fall
weicht der Tra¨ger somit auch signifikant von dem Maximum der Datenu¨bertragungs-
funktion HDpfq ab [3]. Die Seitenba¨nder des modulierten Tra¨gers werden unsymme-
trisch (nicht konjugiert gerade) verzerrt [3]. Die Auswirkungen dieser unsymmetri-
schen linearen Verzerrung unterscheiden sich je nach Art des Demodulationsverfah-
rens.
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Bei koha¨renter Demodulation ergibt sich nach [33] mit der aus dem positiven Fre-
quenzbereich in den Ursprung verschobenen, normierten U¨bertragungsfunktion
H 1TPNormpfq und ihrer komplex Konjugierten H 1TPNormpfq eine a¨quivalente Kanalu¨ber-
tragungsfunktion fu¨r das Nutzspektrum HTPDempfq, welche nur vom zur Tra¨gerfre-
quenz konjugiert geraden Anteil der Kanalu¨bertragungsfunktion abha¨ngt:
HTPDempfq 
1
2
 
H 1TPNormpfq  H 1TPNormpfq

. (3.36)
Somit fu¨hren lineare Verzerrungen in der Datenu¨bertragungsfunktion auch nur zu
linearen Verzerrungen im Datensignal [65]. Die in der LF-Transpondertechnik ha¨ufig
eingesetzte Hu¨llkurvendemodulation za¨hlt nicht zu den koha¨renten Demodulations-
arten. Hier fu¨hrt eine zur Tra¨gerfrequenz nicht konjugiert gerade U¨bertragungsfunk-
tion zu nichtlinearen Verzerrungen im empfangenen Datensignal [33].
3.2 Demodulation und Detektion
3.2.1 Demodulationsverfahren
Die Demodulation des abgegriffenen Signals soll im Lesegera¨t aus den zuvor ge-
nannten Gru¨nden, wie in [3] beschrieben, u¨ber eine synchrone Abtastung mit dem
geforderten geringen Aufwand realisiert werden. Die praktische Umsetzung erfolgt
mittels einer sehr kurzen Abtastung eines Sample&Hold-Versta¨rkers im Maximum
des Tra¨gersignals. Abgetastet wird in jedem Maximum des Tra¨gersignals; im Rahmen
dieser Arbeit entspricht dies 32 Abtastungen pro Symbol. Wa¨hrend der restlichen
Periodendauer des Tra¨gersignals wird der abgetastete Wert gehalten und liegt als
Spannung am Ausgang an. Dieses Verfahren ermo¨glicht eine geringe zusa¨tzliche Si-
gnalverzerrung durch den Modulationsvorgang. Es kann ohne steilflankige Filter im
Signalpfad realisiert werden und ist digital steuerbar.[3]
Das zu demodulierende Signal hat im Bandpass (BP)-Bereich die Form
xptq  gptq  cosp2pifCtq (3.37)
wobei fC die Tra¨gerfrequenz ist, um die das Basisbandsignal gptq im Frequenzbereich
verschoben ist. Das u¨bertragene gleichspannungsbehaftete Basisbandsignal habe die
Form
gptq  aV  p1  m  cosp2pifStqq (3.38)
48
Kapitel 3. Theorie
wobei fS die Frequenz des u¨bertragenen Basisbandsignals ist mit fS ! fC. aV ist
als Versta¨rkungsfaktor und m als der entsprechende Modulationsgrad mit m ¤ 1
definiert.
Die Abtastung mit einem Sample&Hold-Versta¨rker kann als Multiplikation mit ei-
ner Folge von sehr schmalen Impulsen und der Haltevorgang als anschließende TP-
Filterung verstanden werden [66]. Die Folge sehr schmaler Impulse kann als periodi-
sche Diracfunktion, einer sogenannten Abtastfunktion δPptq dargestellt werden [3].
Abbildung 3.6 zeigt eine schematische Darstellung von dem vereinfachten Modell
eines Sample&Hold-Versta¨rkers als Demodulator.
Abbildung 3.6: Modell eines Sample&Hold-Versta¨rkers als Demodulator nach [3],
modifiziert
Voraussetzung fu¨r eine korrekte Unterabtastung und somit Demodulation des Si-
gnals sowie fu¨r die Erhaltung des SNR ist ein bandbegrenztes Signal xptq [18], [66].
Das abgegriffene Empfangssignal am kapazitiven Spannungsteiler ist durch die ge-
forderte hohe Gu¨te des Antennenschwingkreises bandbegrenzt. Aus diesem Grund
kann, zu Gunsten der genannten Anforderungen des geringen Aufwands und der ge-
ringen zusa¨tzlichen Signalverzerrung, auf eine vorgeschaltete BP-Filterung verzichtet
werden [3].
Nach Abbildung 3.6 erzeugt die Abtastung des Eingangssignals das Signal
yδptq  xptq  δPptq d tYδpfq  Xpfq
∆Ppfq. (3.39)
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Nach [67] ist die Fouriertransformierte der Abtastfunktion δPptq gegeben mit
δPptq 
 8¸
nδ8
δpt nδT q d t∆Ppfq  1
T
 8¸
n∆8
δ

f  n∆ 1
T


(3.40)
wobei hier die Periodendauer mit T  1{fC definiert ist.
Das Signal Yδpfq ergibt sich somit nach [3] im Frequenzbereich als
Yδpfq 

Gpfq
 1
2
pδpf   fCq   δpf  fCqq




1
T
 8¸
n∆8
δ

f  n∆ 1
T


. (3.41)
U¨ber die Ausblendeigenschaft der Diracfunktion ergibt sich nach [3]
Yδpfq  1
2
pGpf   fCq  Gpf  fCqq
 1
T
 8¸
n∆8
δ

f  n∆ 1
T


(3.42)
 1
2T
 8¸
n∆8

G

f   fC  n∆ 1
T


 G

f  fC  n∆ 1
T



. (3.43)
Durch die TP-Wirkung des Haltevorgangs mit einer Grenzfrequenz fG mit fS  
fG   fC  fS ergibt sich schließlich das Signal
Y pfq  1
2T
pGpfq  Gpfqq t dyptq  1
T
gptq (3.44)
welches wieder das Basisbandsignal gptq entha¨lt [3].
3.2.2 Detektionsverfahren
Das rechteckige Datensignal des Transponderchips (vgl. Abbildungen 2.3 und 2.4),
welches den Modulationswiderstand RMOD schaltet, wird durch die Schaltung am
Transponder-Front-End und durch den schmalbandigen Datenkanal signifikant be-
einflusst. Die Datenu¨bertragungsfunktion wird maßgeblich von der Charakteristik
des Lesegera¨teschwingkreises bestimmt. Insbesondere bei Lesegera¨teschwingkreisen
hoher Gu¨te fu¨hrt dies zu einem schmalbandigen Kanal, da nach [52] u.a. fu¨r die
Bandbreite fB von Schwingkreisen gilt:
fB  fMax
Q
. (3.45)
50
Kapitel 3. Theorie
Im Folgenden werden sogenannte ideale Signale bestimmt, welche die fu¨r die Signale
typischen Verzerrungen aufweisen ohne mit variierenden additiven Sto¨rungen be-
haftet zu sein. Aus den Kenntnissen typischer Verzerrungen ist ein ideales Signal
am Transponder uIdealT zu ermitteln. Durch Beru¨cksichtigung des Datenkanals la¨sst
sich ein ideales Signal am Empfa¨nger uIdeal ermitteln, welches in der Analyse und
in der Detektion eingesetzt werden kann. Der Datenkanal, welcher unter Vernach-
la¨ssigung der Tra¨gersuperposition aus der Datenu¨bertragungsfunktion HDpfq und
dem Amplitudendemodulator besteht, kann mit Hilfe des analytischen Signals der
Impulsantwort der Datenu¨bertragungsfunktion im a¨quivalenten TP-Bereich darge-
stellt werden [2].
Das in dieser Arbeit eingesetzte Demodulationsverfahren entspricht einer koha¨renten
Amplitudendemodulation. Hier fu¨hren die linearen Kanalverzerrungen der Daten-
u¨bertragungsfunktion HDpfq auch nur zu linearen Verzerrungen im demodulierten
Empfangssignal [65]. Somit kann das durch den linear verzerrenden Datenkanal be-
einflusste Empfangssignal mittels einer Faltung
yptq  gptq
 hDTPptq (3.46)
ermittelt werden, wobei hDTPptq der Impulsantwort der a¨quivalenten TP-U¨bertra-
gungsfunktion des Datenkanals entspricht [2]. Das Signal am Transponder uIdealT
entspricht hier dem Signal gptq und das Signal am Empfa¨nger uIdeal entspricht yptq,
wenn gptq und yptq frei von Sto¨rungen sind.
Die a¨quivalente TP-U¨bertragungsfunktion des gesamten Datenkanals HDTPpfq vom
Transpondersignal uIdealT zum demodulierten Empfangssignal uIdeal ergibt sich ent-
sprechend zu Gleichung 3.36 gewichtet mit dem Modulationsgrad m fu¨r einen koha¨-
renten Amplitudendemodulator mit dem konjugiert geraden Spektralanteil der aus
dem positiven Frequenzbereich in den Ursprung verschobenen Datenu¨bertragungs-
funktion H 1DTPpfq nach [65] zu
HDTPpfq  m 
1
2

H 1DTPpfq
H 1DTPp0q
  H
1

DTP
pfq
H 1
DTPp0q
ff
. (3.47)
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Somit ergibt sich die Impulsantwort hDTPptq nach [65] entsprechend mit dem Realteil
der normierten Impulsantwort der U¨bertragungsfunktion H 1DTPpfq
hDTPptq  m  Re
"
h1DTPptq
H 1DTPp0q
*
. (3.48)
h DBPptq wird in der Herleitung in [2] als das analytische Signal der Impulsantwort
der Datenu¨bertragungsfunktion HDpfq eingefu¨hrt. Das Spektrum des analytischen
Signals besitzt durch die Addition der Impulsantwort mit einem imagina¨ren Anteil,
der die Hilberttransformierte der Datenimpulsantwort H thDptqu entha¨lt,
h DBPptq  hDptq   jH thDptqu (3.49)
keine Anteile bei negativen Frequenzen [65].
Mit der Impulsantwort h1DTPptq der aus dem positiven Frequenzbereich in den Ur-
sprung verschobenen Datenu¨bertragungsfunktion mit
h1DTPptq 
1
2
h DBPptq  ej2pifCt (3.50)
ergibt sich schließlich nach [65]
hDTPptq  m  Re
#
1
2
h DBPptq  ej2pifCt
H 1DTPp0q
+
. (3.51)
Im vorliegenden System kann unter Kenntnis der a¨quivalenten TP-U¨bertragungs-
funktion HDTPpfq und Einsatz des idealen Signals am Transponder uIDEALTptq das
ideale Signal am Empfa¨nger uIDEALptq u¨ber die Gleichung 3.46 ermittelt werden.
3.2.2.1 Korrelationsempfa¨nger
Der Matched-Filter ist eine Komponente eines Korrelationsempfa¨ngers, der ausfu¨hr-
lich beispielsweise in [33] hergeleitet wird. Unter Ausnutzung der Kreuzkorrelations-
funktion soll ein Nutzsignal in einem gesto¨rten Signal erkannt werden. Da sich eine
Kreuzkorrelation auch durch eine Faltung mit der zeitinvertierten Signalfolge dar-
stellen la¨sst, wird der Korrelationsempfa¨nger in der digitalen Signalverarbeitung
zumeist mit Hilfe von Matched-Filtern realisiert. Abbildung 3.7 zeigt ein U¨ber-
tragungssystem mit einer Sendeimpulsfolge dS und einem Matched-Filter mit der
Impulsantwort hMF.
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Abbildung 3.7: U¨bertragungssystem mit einem Matched-Filter nach [65], modifi-
ziert
Die Impulsantwort des Matched-Filters ergibt sich dabei nach [65] und [33] als
hMFptq  c  hSpTSym  tq (3.52)
mit einer beliebigen Konstante c und der Impulsantwort des Sendefilters hS.
Dieser sogenannte Matched-Filter-Empfa¨nger beruht nach [33] auf dem MAP-
Prinzip, das sich bei gleichen A-priori-Wahrscheinlichkeiten der Sendesymbole auf
den Maximum-Likelihood (ML)-Ansatz reduzieren la¨sst. Fu¨r gaußverteiltes Rau-
schen nA entspricht der Matched-Filter-Empfa¨nger dem optimalen ML-Empfa¨nger.
Das Empfangssignal wird zu einem oder mehreren Filtern geleitet, deren Impulsant-
worten den zeitlich invertierten Sendesymbolformen entsprechen. Nach einer Abta-
stung auf den Symboltakt TSym und gegebenenfalls einer Korrektur bei verschiede-
nen Symbolenergien kann ein Entscheider aus dem heruntergetasteten Signal dSymMF
das mit der ho¨chsten Wahrscheinlichkeit gesendete Symbol ermitteln. Dabei ist ge-
fordert, dass keine ISI auftritt oder zumindest die erste Nyquistbedingung erfu¨llt
ist, um eine unabha¨ngige Entscheidung u¨ber das am wahrscheinlichsten gesendete
Symbol fa¨llen zu ko¨nnen.[33]
Im Rahmen dieser Arbeit tritt insbesondere bei den Antennenschwingkreisen hoher
Gu¨te ISI auf. Dies kann zusammen mit Rauschen und variierenden periodischen
Sto¨rungen zu Fehlern in der Decodierung fu¨hren. Im Folgenden wird beschrieben
wie der Matched-Filter-Empfa¨nger unter diesen Umsta¨nden optimiert wird.
53
3.2. Demodulation und Detektion
Das ideale Signal am Transponder uIdealT kann mit den im Abschnitt 3.1.2.2 be-
trachteten Exponentialfunktionen beschrieben werden. Mittels der a¨quivalenten TP-
U¨bertragungsfunktion des Datenkanals HDTPpfq ko¨nnen ideale Signalformen am
Empfa¨nger simuliert werden. Dabei ist auf Grund der hohen Gu¨te und der entspre-
chenden ISI der Energiegehalt im Transpondersystem zu beachten [2]. Das System
befindet sich zuna¨chst eingeschwungen im Initialzustand LOW, bis ein Paket gesen-
det werden soll. Durch das Schalten des Modulationswiderstandes RMOD im Zustand
HIGH sinkt die Spannung uT am Transponder sowie auch die Spannung uRec am Le-
segera¨t. Beim Zuru¨ckschalten in den Zustand LOW steigen die Spannungen wieder
etwas und vice versa.
Ein ideales Paketsignal oder ein ideales Headersignal mu¨ssen demnach ausgehend
von dem eingeschwungenen Initialzustand LOW simuliert werden. Fu¨r die Symbole
variiert der Initialzustand abha¨ngig von den zuvor gesendeten Symbolen [2]. Fu¨r
die hier betrachteten Codierungen DBP und Manchester werden die Symbolformen,
unter voriger Beru¨cksichtigung eines gemittelten Energiezustands fu¨r die Modula-
tion, abha¨ngig von einem Vorga¨ngerwert simuliert (vgl. Tabelle 3.1). Aufgrund der
im Kapitel 2 erla¨uterten Besonderheiten der Codierungen ergeben sich abha¨ngig
vom Vorga¨ngerwert und vom Sendesymbol insgesamt sechs verschiedene Symbolfor-
men. Die Formen (HIGH-)LOW-HIGH und (LOW-)HIGH-LOW treten bei beiden
Codierungen auf.
DBP-Codierung Manchestercodierung
(HIGH-)LOW-LOW (HIGH-)LOW-HIGH
(LOW-)HIGH-HIGH (LOW-)HIGH-LOW
(HIGH-)LOW-HIGH (LOW-)LOW-HIGH
(LOW-)HIGH-LOW (HIGH-)HIGH-LOW
Tabelle 3.1: Auftretende Symbolformen der DBP- und der Manchestercodierung
abha¨ngig vom Sendesymbol und dem Vorga¨ngerwert in Klammern nach [2]
Fu¨r den Einsatz als Impulsantwort in den Matched Filtern werden sie mit einer
La¨nge von TSym ausgeschnitten, auf NSym  32 Punkte heruntergetastet, mittel-
wertbefreit, normiert und zeitlich invertiert. Das Empfangssignal wird im Detek-
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tionsprozess je nach Codierung in die vier entsprechenden Filter aufgeteilt, deren
Impulsantworten aus den idealen Symbolformen am Empfa¨nger ermittelt worden
sind.
Aufgrund einer erho¨hten Kopplung zwischen den Schwingkreisen sinkt der Modula-
tionsgrad am Transponder bei geringen Absta¨nden. Im Idealfall sollten von dem Fall
hoher Kopplung bis zur resultierenden Reichweite keine Positionen in der U¨bertra-
gungsstrecke auftreten, in denen der Transponder durch eine verschwindende Modu-
lation nicht gelesen werden kann. Die Ermittlung idealer Symbolformen konzentriert
sich daher zuna¨chst auf die Detektion im Fall eines großen Abstands, beziehungswei-
se einer geringer Kopplung zwischen den Spulen, um die Lesereichweite zu erho¨hen.
Mit Erho¨hung der Kopplung kann es allerdings zu einer Energieu¨berversorgung des
Transponders kommen, bei welcher nichtlineare Schaltungselemente eine Zersto¨rung
des Chips verhindern. Dies kann in Standardtransponderschaltungen dazu fu¨hren,
dass der Modulationsgrad bei einer bestimmten Kopplung sehr gering wird oder
auch ga¨nzlich verschwindet. In diesen Fa¨llen muss der Matched Filter auf Grund
einer stark verzerrten Symbolform fu¨r geringe Absta¨nde adaptiert werden.
A¨nderungen in der Umgebung der Spulen oder ein gegenseitiges Anna¨hern der
Spulen, d.h. Erho¨hen der Kopplung, nehmen auch Einfluss auf die Datenu¨bertra-
gungsfunktion HDpfq. Weiterhin kann es, wie im Abschnitt 3.1.4 erla¨utert, bei dem
vorgestellten Verfahren zur Tra¨gerfrequenzadaption zu dem Fall kommen, dass die
Tra¨gerfrequenz nicht mehr im Maximum der Datenu¨bertragungsfunktion liegt. Zu-
meist liegen hier Umgebungsa¨nderungen zu Grunde die Verluste verursachen und die
Bandbreite erho¨hen. Bei Verlusten in der Umgebung erho¨ht sich auch die Kopplung
bei der Energiereichweite, da nun ein geringerer Abstand der axial ausgerichteten
Spulen erforderlich ist, um den Transponder mit ausreichend Energie zu versorgen.
Die Datenu¨bertragung in einem unbeeinflussten System mit hoher Schwingkreisgu¨te
und geringer Kopplung zwischen den Spulen bei der Energiereichweite stellt inso-
fern den
”
Worst-Case“ fu¨r die Datenu¨bertragung dar. Dennoch kann es mit dem fu¨r
diesen
”
Worst-Case“ optimierten Matched-Filter-Empfa¨nger zu dem Fall kommen,
dass die Symbole durch eine vera¨nderte Datenu¨bertragungsfunktion nicht mehr er-
kannt werden. Mit dem Verfahren zur Tra¨gerfrequenzadaption sind alle Informa-
tionen bekannt, die no¨tig sind um fu¨r bestimmte Extremfa¨lle von Verstimmung,
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Da¨mpfung oder auch Energieu¨berversorgung des Transponders nicht nur optimale
Tra¨gerfrequenzen, sondern auch optimale Matched-Filter-Koeffizienten zu hinterle-
gen. Die Anzahl an beno¨tigten Filtersets kann dabei sehr viel geringer ausfallen
als die Anzahl an Tra¨gerfrequenzen. Dies wu¨rde auch die parallele Ausfu¨hrung von
Matched-Filter-Sets erlauben. Im Kapitel 4 wird beispielhaft fu¨r einen Versuchsauf-
bau gezeigt, wie sich die a¨quivalenten TP-U¨bertragungsfunktionen des Datenkanals
HDTPpfq, mit denen die optimalen Symbolformen berechnet werden ko¨nnen, unter
Einfluss von Metall vera¨ndern.
3.2.2.2 Faltungscodierung und Viterbialgorithmus
Eine Art der Kanalcodierungen ist die Faltungscodierung. Die urspru¨ngliche Infor-
mation wird nicht mehr in einer zusammenha¨ngenden Sequenz beibehalten, wie es
bei den Blockcodes der Fall ist, sondern die Redundanz wird kontinuierlich hinzu-
gefu¨gt. Die Codierrate rc ist nach [68] definiert als
rc  k0{n0 (3.53)
mit k0 als Anzahl der Eingangsbits fu¨r die n0 Ausgangsbits berechnet werden.
Abbildung 3.8 zeigt den Codierer des DBP-Codes und des modified DBP-Codes als
endlichen Zustandsautomaten.
Wie in den Abbildungen 2.5 und 2.6 in Kapitel 2 zu sehen, besitzen die Codierer des
DBP-Codes und des modified DBP-Codes ein Verzo¨gerungselement. Sie sind somit
geda¨chtnisbehaftet. Der DBP-Code kann als Faltungscoder mit einer Codierrate von
rc  12 aufgefasst werden.
Bei der Darstellung in Abbildung 3.8 wird deutlich, dass die Zustandsautomaten
beider Codierungen die gleiche Struktur besitzen. Somit wird mit dem modified
DBP gegenu¨ber dem DBP keine zusa¨tzliche Redundanz im Sinne der Kanalcodie-
rung erzielt. Die Anzahl der mo¨glichen Zusta¨nde ist die gleiche - allein die Symbole
unterscheiden sich.
Die Darstellung des Faltungscoders als sogenannter Trellis in Abbildung 3.9 verdeut-
licht den zeitlichen Ablauf der Codierung. Der na¨chste Zustand in der Codierung ist
abha¨ngig von dem Ausgangszustand und dem zu codierenden Eingangswert.
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Abbildung 3.8: Zustandsautomat fu¨r eine (modified) DBP-Codierung
Durch die ISI des Datenkanals ist auch ein Manchester-codiertes Signal geda¨chtnis-
behaftet [2]. Mit den vier simulierten Symbolen abha¨ngig von einem Vorga¨ngerwert
aus dem Abschnitt 3.2.2.1 kann auch fu¨r das Manchestersignal ein Zustandsautomat
entwickelt werden (Vgl. Abbildung 3.10). Das Signal ist allerdings durch den Ka-
nal viel schwa¨cher geda¨chtnisbehaftet als ein DBP-Signal, welches schon durch die
Codierung geda¨chtnisbehaftet ist [2].
Der Viterbialgorithmus ist ein effizientes Verfahren, um einen Faltungscode anhand
eines optimalen Pfades durch den Trellis zu decodieren.
Der von Viterbi entwickelte Decodierungsalgorithmus ist ein Maximum-Likelihood-
Verfahren, das durch rekursive Berechnung die wahrscheinlichste Empfangsfolge er-
mittelt [33]. Dabei wird der Ansatz verfolgt, dass nicht alle mo¨glichen Pfade in die
Berechnung mit einbezogen werden, sondern nur ein Bruchteil der mo¨glichen Pfade
wa¨hrend der rekursiven Berechnung verfolgt wird [33].
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Abbildung 3.9: Trellis fu¨r einen (modified) DBP-Codierer
Laut [63] kann der Viterbialgorithmus in vier Schritten dargestellt werden. Wa¨h-
rend der Berechnung werden die Wahrscheinlichkeiten des besten Pfads zu jedem
Zustand an jedem Zeitpunkt kumuliert. Daraus wird die beste Zustandssequenz zum
jeweiligen Zustand am entsprechenden Zeitpunkt ermittelt. Die Schritte bestehen im
Einzelnen in
• Initialisierung der kumulierten Wahrscheinlichkeit der Zusta¨nde und der Zu-
standssequenz,
• rekursive Berechnung der ML-Zustandssequenzen und ihrer Wahrscheinlich-
keiten,
• Ermitteln des Endzustands mit der ho¨chsten Wahrscheinlichkeit und
• Zuru¨ckverfolgen des sich daraus ergebenden wahrscheinlichsten Pfads.[63]
Der ermittelte Pfad wird ha¨ufig der U¨berlebenspfad oder
”
Survivor“ genannt [65].
Von ihm ausgehend kann die decodierte NRZ-Datenfolge aus dem Trellis abgelesen
werden.
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Abbildung 3.10: Zustandsautomat fu¨r die Manchester-Codierung in einem geda¨ch-
nisbehafteten System
3.2.2.3 Zeitvariante Zuverla¨ssigkeitsinformationen
Der Viterbialgorithmus hat den Vorteil, dass eine sogenannte Soft-Decision-Decodie-
rung einfach implementiert werden kann [68]. Eine Soft-Decision-Decodierung beruht
auf dem Prinzip, dass nicht nur bina¨re Werte an den Eingang des Decoders gege-
ben werden, sondern auch die Zuverla¨ssigkeit, mit der dieser Wert ermittelt wurde.
Ein Decoder, der diese zusa¨tzlichen Informationen im Viterbialgorithmus verarbei-
ten kann, heißt Soft-Viterbidecoder. In [69] wird vorgeschlagen, die gegebenenfalls
verbliebene Korrelation aus der Quelle und die Matched-Filter-Ausga¨nge fu¨r zwei
verschiedene Symbole in Form eines sogenannten Log-Likelihood-Verha¨ltnisses als
Soft-Input fu¨r einen Decoder zu nutzen. In der Sprachsignalverarbeitung, beispiels-
weise in [70], wird die Unsicherheit einer Scha¨tzung als zusa¨tzliche Information in
einem Verfahren zur Spracherkennung eingesetzt.
Sogenannte Zuverla¨ssigkeitsinformationen geben an, wie verla¨sslich eine empfangene
Information unter dem Einfluss einer Sto¨rung ist. Wird ein Nutzsignal zu verschie-
denen Zeitpunkten unterschiedlich in der Art und Sta¨rke beeinflusst, so entspricht
dies einer zeitvarianten Sto¨rung und erfordert zeitvariante Zuverla¨ssigkeitsinforma-
tionen (ZVZI).
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Um das Verbesserungspotential der Nutzung von ZVZI abzuscha¨tzen, werden die
sogenannten idealen Unsicherheiten im Empfangssignal y ermittelt, indem es mit
einem idealen Referenzsignal y1 verglichen wird, welches fu¨r Voruntersuchungen ge-
neriert werden kann. Das ideale Referenzsignal y1 entspricht hier dem Signal uIdeal
fu¨r eine bekannte Datenfolge. Die idealen Unsicherheiten ergeben sich nach [71] aus
σ2IdealpΩSTFT, τSTFTq  ||Y 1pΩSTFT, τSTFTq|  |Y pΩSTFT, τSTFTq||2 . (3.54)
Die Matrizen Y 1pΩSTFT, τSTFTq und Y pΩSTFT, τSTFTq ko¨nnen mittels einer diskreten
Kurzzeit-Fouriertransformation berechnet werden, die Informationen u¨ber die Fou-
rierkoeffizienten im jeweiligen Zeitfenster τSTFT bei der Frequenzkomponente ΩSTFT
liefert. Die idealen Unsicherheiten ergeben sich aus der quadratischen Differenz der
Betra¨ge der jeweiligen Fourierkoeffizienten [71].
Die Zuverla¨ssigkeit einer Beobachtung soll dem Viterbidecoder mittels einer A-
Posteriori-Wahrscheinlichkeit u¨bermittelt werden [2]. Eine A-Posteriori-Wahrschein-
lichkeit kann u¨ber das Bayes-Theorem berechnet werden.
Das Bayes-Theorem lautet nach [72] u.a. in allgemeiner Form
P pE1|E2q  P pE2|E1q  P pE1q
P pE2q (3.55)
mit den bedingten Wahrscheinlichkeiten P pE1|E2q und P pE2|E1q von den Ereignis-
sen E1 und E2.
In [72] u.a. wird das Verhalten einer Zufallsvariablen ha¨ufig u¨ber ihre Wahrschein-
lichkeitsdichtefunktion fΘpθq oder ihre Verteilungsfunktionen FΘpθq beschrieben. Die
Verteilungsfunktion einer Zufallsvariablen Θ mit einer mo¨glichen Auspra¨gung θ de-
finiert sich u¨ber
FΘpθq  P pΘ ¤ θq. (3.56)
Die Verteilungfunktion ist auch u¨ber das Integral der Wahrscheinlichkeitsdichtefunk-
tion darstellbar als
FΘpθq 
» θ
8
fptqdt, (3.57)
so dass unter der Bedingung der Stetigkeit gilt fΘpθq  dFΘpθqdθ . Die Wahrschein-
lichkeit la¨sst sich somit auch als Fla¨che unter der Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion
interpretieren.[72]
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Nach [63] ergibt sich das Bayes-Theorem mit einer mit Θ zusammenha¨ngenden Be-
obachtung O mit den Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen als
fΘ|Opθ|oq 
fO|Θpo|θq  fΘpθq
fOpoq . (3.58)
fΘpθq und fOpoq entsprechen dabei den A-Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktio-
nen, fO|Θpo|θq entspricht der sogenannten Likelihood-Funktion und fΘ|Opθ|oq wird
als A-Posteriori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion bezeichnet [63].
Die Zuordnung einer Beobachtung zu einer Klasse, die die Beobachtung zur Folge
gehabt haben ko¨nnte, nennt man Klassifikation [63]. In der Kommunikationtech-
nik kann eine Beobachtung zum Beispiel einem mo¨glichen Sendesignal zugeordnet
werden [63].
In der vorliegenden Arbeit soll die Decodierung optimiert werden, indem zeitvarian-
te Zuverla¨ssigkeitsinformationen als zusa¨tzliche Beobachtungen in die Decodierung
mit einfließen. Anhand eines Vergleichs mit der Sendefolge erfolgt zuna¨chst eine
Einteilung in die Klassen F (Fehler) und F¯ (kein Fehler). Das Ergebnis dieser Feh-
lerpru¨fung nach der Decodierung wird mit F bezeichnet, wobei F P  F, F¯(. Die
Beobachtung entspricht dabei den zeitvarianten Zuverla¨ssigkeitsinformationen.
Fehler bei einer Klassifikation treten auf, wenn sich die Wahrscheinlichkeitsdichte-
funktionen zweier Klassen u¨berlappen [63]. In der u¨berlappenden Region ko¨nnte eine
Stichprobe o prinzipiell zu der einen Klasse als auch zu der anderen Klasse geho¨ren
[63].
Der Bayessche Fehler bei der Klassifikation in die Klassen CI und CII kann nach [73]
formuliert werden als
E 
»
oPHI
P pCII|oqfOpoqdo 
»
oPHII
P pCI|oqfOpoqdo (3.59)
mit der A-Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion fOpoq sowie mit dem Gebiet HI
auf dem o als CI klassifiziert wird und mit dem Gebiet HII auf dem o als CII klassifi-
ziert wird. Der Bayessche Fehler sagt demnach etwas daru¨ber aus, wie wahrscheinlich
eine falsche Klassifikation von o ist. Anhand der Histogramme von Zuverla¨ssigkeits-
informationen mit der Kenntnis, dass ein Symbol richtig oder falsch erkannt wurde,
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kann visuell ein erster Eindruck des Bayesschen Fehlers einer Zuverla¨ssigkeitsinfor-
mation gewonnen werden.
Die Zuverla¨ssigkeitsinformationen liegen als Signale mit unbekannter Wahrschein-
lichkeitsdichtefunktion vor. Aus den vorliegenden Stichproben ko¨nnen allerdings Hi-
stogramme gewonnen werden, die einen Eindruck u¨ber die Verteilung des Signals
vermitteln. Da die Probenanzahl fu¨r Histogramme endlich ist, ist eine Mo¨glichkeit
gesucht von den Daten der Histogramme auf Wahrscheinlichkeitsdichten schließen
zu ko¨nnen. Ist die genaue Art der Verteilung nicht bekannt, so kann ein nichtpara-
metrisches Verfahren, die Kerndichtescha¨tzung, angewendet werden. Die Kerndich-
tescha¨tzung stellt dabei eine Art Gla¨ttung des Histogramms aus einer Stichprobe
dar [74].
Nach [75] lautet die Kerndichtescha¨tzung auf Basis von NΘ Datenpunkten einer
Stichprobe mit der Laufvariablen nΘ
fˆΘpθq  1
NΘ
NΘ¸
nΘ1
1
hBW
K

θ  θnΘ
hBW


(3.60)
wobei hBW ein Gla¨ttungsparameter, die sogenannte Bandweite, ist und K die Kern-
funktion. Je gro¨ßer hBW ist, umso glatter wird die anhand von Stichproben ge-
scha¨tzte Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion [75]. Die Charakteristik der gescha¨tzten
Funktion ha¨ngt dabei weniger von der Wahl der Kernfunktion ab, sondern im We-
sentlichen von der Wahl der Bandweite hBW [74].
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4.1 U¨bertragung von Energie und Daten
Um die unterschiedlichen Einflu¨sse auf die U¨bertragung von Energie und Daten zu
untersuchen, wurde im Kapitel 3 ein Modell mit variablen Parametern vorgestellt.
Die hergeleiteten U¨bertragungsfunktionen ergeben sich in Form von Differentialglei-
chungen, die in den Laplacebereich transformiert sind. Sie werden in dieser Form in
ein Simulink R©-Modell implementiert.
Als Lo¨sungsverfahren fu¨r die Ordinary Differential Equations (ODE) wird das in
Matlab implementierte ode45-Verfahren genutzt. Dieses Verfahren, welches auf den
Dormand-Prince-Gleichungen der Runge-Kutta-Methode basiert, eignet sich gut fu¨r
nichtsteife Differentialgleichungen [76].
Fu¨r die Simulationen wird ein Pseudorauschen generiert, welches auf die Simu-
lationszeit und die Abtastfrequenz fA der simulierten Signale in dem kontinuier-
lichen Modell abgestimmt ist. Das generierte Pseudorauschen hat eine endliche,
definierte La¨nge. Das zeitdiskrete Signal hat die Eigenschaft, dass die Diskrete
Fouriertransformation (DFT) eines generierten Pseudorauschens ein weißes Am-
plitudenspektrum und eine zufa¨llige Phase besitzt. Somit eignet sich das auf die
Simulationsparameter abgestimmte Pseudorauschen als Eingangssignal der Simula-
tion, um die spektralen Eigenschaften der U¨bertragungsfunktionen zu untersuchen.
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Um die Zuverla¨ssigkeit des Modells zu zeigen, werden verschiedene Versuchsaufbau-
ten mit Transponder- und Lesegera¨tespulen in verschiedenen Konfigurationen und
Umgebungen aufgebaut. Die U¨bertragungsfunktionen werden mit dem Netzwerk-
analysator Anritsu MS4630B gemessen.
Es werden drei Proben von Lesegera¨tespulen vorgegeben, die charakteristisch in
drei verschiedenen mobilen Anwendungen in einem LF-Transpondersystem einge-
setzt werden ko¨nnten. Dabei werden zwei Spulen mit hoher Gu¨te eingesetzt (SLF
und SLL) sowie eine Spule, die bauartbedingt eine geringere Gu¨te besitzt (SLT).
Lesegera¨tespulen:
• Ferritstabspule (SLF)
• Luftspule (SLL)
• Tunnelspule (SLT)
Fu¨r den Transponder werden zwei Spulen vorgegeben, die fu¨r verschiedene Einsatz-
zwecke typischerweise in LF-Transpondersystemen verwendet werden.
Transponderspulen:
• Ferritstabspule (STF)
• Luftspule (STL)
Die Abbildungen 4.1 und 4.2 zeigen die ausgewa¨hlten Antennen fu¨r die folgenden
Versuche.
Mit einem LCR-Meter wird die serielle Ersatzinduktivita¨t L1 und der serielle Ersatz-
widerstand R1 bei 125 kHz ermittelt (vgl. Tabelle 4.1). Aus diesen beiden Werten
kann die Gu¨te der Antenne bei 125 kHz berechnet werden.
Die Spulen werden mit Kondensatoren abgestimmt, so dass sich ein Serienschwing-
kreis fu¨r die Lesegera¨tespulen und ein Parallelschwingkreis fu¨r die Transponderspu-
len mit einer Resonanzfrequenz bei 125 kHz ergibt. Werden Verluste durch den Ver-
sta¨rker und die Kondensatoren vernachla¨ssigt, so erga¨be sich fu¨r die Spule SLF bei
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Abbildung 4.1: Lesegera¨tespulen SLF , SLL und SLT (von links nach rechts)
Abbildung 4.2: Transponderspulen STF (links) und STL (rechts)
einer Ausgangsspannung des Versta¨rkers von 5 V (Spitze-Spitze) durch die Span-
nungsu¨berho¨hung eine Spannung von u¨ber 1,4 kV (Spitze-Spitze) u¨ber der Spule,
beziehungsweise u¨ber den Kondensatoren. Aus diesem Grund befindet sich an den
Spule serielle Ersatzinduktivita¨t serieller Ersatzwiderstand Gu¨te
L1/H R1/Ω Q
SLF 2,45  103 6,7 287,2
SLL 1,94  103 7,8 195,3
SLT 904  106 21,2 33,5
STF 1,04  103 29,3 27,9
STL 1,03  103 24,9 32,4
Tabelle 4.1: Ermittelte a¨quivalente Parameter der Lesegera¨te- und Transponder-
spulen bei 125 kHz
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Lesegera¨teschwingkreisen parallel zur Abstimmkapazita¨t ein zweifacher kapazitiver
Spannungsteiler, an dem zwei Empfangssignale unterschiedlicher Amplitude abge-
griffen werden ko¨nnen. Die Schwingkreise mit den kapazitiven Netzwerken werden
mit einer Impedanzmessung am Netzwerkanalysator Anritsu MS4630B u¨berpru¨ft.
Abbildung 4.3 zeigt den Betrag der gemessenen Impedanzen u¨ber einen Frequenz-
bereich von 50 kHz bis 200 kHz mit den Minima bei circa 125 kHz.
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Abbildung 4.3: Impedanzmessung der Lesegera¨teschwingkreise mit den Spulen
SLL , SLF und SLT
Fu¨r die Kombination einer Lesegera¨tespule mit einer Transponderspule sollen die
U¨bertragungsfunktionen im Modell messtechnisch verifiziert werden. Dafu¨r ko¨n-
nen mit dem Netzwerkanalysator sogenannte Transmission Characteristics gemessen
werden. In dieser Messung wird die Spannungsu¨bertragungsfunktion in Amplitude
und Phase fu¨r diskrete Frequenzen ermittelt. Der Frequenzabstand zwischen den
Messfrequenzen wird zu 150 Hz gewa¨hlt, um auch bei Antennenspulen hoher Gu¨te
alle wichtigen Charakteristika der U¨bertragungsfunktionen abzubilden.
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In der Simulation wird im Widerstand RR, zusa¨tzlich zu dem Ersatzwiderstand
der Lesegera¨tespule R1R und dem Verlust durch die kapazitive Abstimmschaltung,
der Innenwiderstand der Klasse-D-Endstufe beru¨cksichtigt. Fu¨r die Messung mit
dem Netzwerkanalysator wird dieser zusa¨tzliche Widerstand RI als diskretes Bauteil
seriell zum Lesegera¨teschwingkreis geschaltet.
Die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und die Gesamtu¨bertragungsfunktion
HGpfq ko¨nnen in einem Versuchsaufbau mit einem Lesegera¨teschwingkreis und ei-
nem mit einem Ersatzwiderstand RC belasteten Transponderschwingkreis messtech-
nisch erfasst werden (vgl. Abbildung 4.4 und Abbildung 4.5). Gleichsam kann die
Superpositionsu¨bertragungsfunktion HSpfq in einem Versuchsaufbau, wie in Abbil-
dung 4.5 gezeigt, gemessen werden, jedoch in Abwesenheit des Transponderschwing-
kreises. Die Datenu¨bertragungsfunktion HDpfq kann in dem Versuchsaufbau nicht
direkt gemessen werden. Sie kann u¨ber die Messung der Gesamtu¨bertragungsfunk-
tion, in die sie mit zunehmender Kopplung eingeht, verifiziert werden.
Abbildung 4.4: Schematisch gezeichneter Versuchsaufbau zur Messung der Ener-
gieu¨bertragungsfunktion HEpfq nach [43], modifiziert
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Abbildung 4.5: Schematisch gezeichneter Versuchsaufbau zur Messung der Ge-
samtu¨bertragungsfunktion HGpfq nach [43], modifiziert
4.1.1 Untersuchung der U¨bertragungsfunktionen zur Ver-
besserung der Energieu¨bertragung
Wie in Kapitel 2 beschrieben, gibt es bereits Lesegera¨te, die ihre Tra¨gerfrequenz bei
A¨nderungen der Umgebung anpassen. Diese Lesegera¨te regeln ihre Tra¨gerfrequenz
in die Resonanz des Lesegera¨teschwingkreises, welche sich abha¨ngig von der a¨quiva-
lenten Gu¨te des Lesegera¨teschwingkreises und des Transponderschwingkreises von
der optimalen Tra¨gerfrequenz fCOpt (vgl. Kapitel 3) unterscheidet. In dem Demon-
strator soll keine zusa¨tzliche Impedanzmessung implementiert werden, sondern es ist
das Ziel die vorhandenen Messsignale fu¨r die adaptiven Verfahren zu nutzen. Die ak-
tuellen Koeffizienten der Energieu¨bertragungsfunktion sind in einem Lesegera¨t nicht
bekannt. Die messbare Gesamtu¨bertragungsfunktion HGpfq, die im direkten Zusam-
menhang mit der vom Lesegera¨t gesehenen Impedanz der Schwingkreise steht, zeigt
allerdings die Charakteristika des gesamten Systems.
Die fu¨r die Energieu¨bertragung und die Parameterscha¨tzung wichtigen U¨bertra-
gungsfunktionen, die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und die Gesamtu¨bertra-
gungsfunktion HGpfq werden in verschiedenen Konstellationen gemessen und mit
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den U¨bertragungsfunktionen aus dem Modell verglichen. Dazu werden auf der Trans-
ponderseite zwei verschiedene Werte fu¨r den Widerstand RC festgelegt, die die Be-
lastung des Schwingkreises durch den Realteil des Transponderchips inklusive der
Gleichrichter- und der Modulationsschaltung darstellen. Um die in der Praxis rele-
vante Bandbreite von Sensor- und ID-Transpondern abzudecken, wird ein Wider-
stand zu RC  20 kΩ und ein Widerstand zu RC  200 kΩ gewa¨hlt [43].
Um den Bereich zu erfassen, in dem die a¨quivalenten Parameter der Spulen durch
A¨nderungen in den umgebenden Materialien variieren, werden verschiedene Materi-
alproben ausgewa¨hlt (vgl. Abbildung 4.6), die den Spulen angena¨hert werden. Die
ermittelten Werte ko¨nnen auch als Anhaltspunkte fu¨r die Simulationsparameter her-
angezogen werden.
(a) Stahl (b) Aluminium
(c) Kupferlegierung (d) Ferritstab
Abbildung 4.6: Vier Materialproben, deren Einfluss auf die Spulen SLL und SLF
untersucht wird
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Es werden drei unterschiedliche ferromagnetische und nicht-ferromagnetische Me-
tallplatten sowie ein Ferritstab ausgewa¨hlt. Die Metalle ko¨nnen sich typischerweise
in der Umgebung, in der der Transponder verbaut ist, befinden. Der Ferritstab be-
steht aus einem schlecht leitendem Ferrit, der typischerweise als Wickelko¨rper fu¨r
LF-Antennenspulen eingesetzt wird. Bei hoher Kopplung von Ferritantennenspulen
nimmt der Ferrit der jeweiligen gekoppelten Spule Einfluss auf die Induktivita¨t und
den Widerstand der anderen Spule.
Der Ferritstab besitzt einen Durchmesser von 8 mm und eine La¨nge von 4,5 cm. Die
Seiten der Metallplatten sind jeweils ca. 13,5 cm lang. Die Aluminiumplatte hat eine
Dicke von 2 mm, wa¨hrend die Stahlplatte und die Kupferplatte eine Dicke von 1 mm
besitzen.
Mit dem LCR-Meter ko¨nnen die a¨quivalenten Parameter L1 und R1 der vom Material
beeinflussten Spulen bei 125 kHz gemessen werden. Abbildung 4.7 zeigt die Messung
der a¨quivalenten Induktivita¨t L1 und des a¨quivalenten Widerstands R1 der Spule
SLL bei den Absta¨nden rLM  6 cm, 5 cm, 4 cm, 3 cm, 2 cm, 1 cm, 0,5 cm und 0 cm zu
den Metallproben. Abbildung 4.8 zeigt die gleiche Messung fu¨r die Spule SLF , bei
der zusa¨tzlich zu dem Einfluss von Metall auch der Einfluss von schlecht leitendem
Ferrit untersucht wurde. Die initialen Messwerte von L1 und R1, das heißt die Spu-
lenparameter ohne Beeinflussung von umgebenden Materialien, sind als Grenzwerte
in Form von roten Linien in den Abbildungen eingetragen.
Es ist anzumerken, dass die gemessenen Werte bei dem Abstand rLM  0 cm abha¨n-
gig von der Positionierung oder auch von dem Anpressdruck starken A¨nderungen
unterliegen. Dies erkla¨rt sich aus dem mathematischen Zusammenhang, welcher im
Kapitel 3 fu¨r die Abha¨ngigkeit der a¨quivalenten Induktivita¨t von dem Abstand zu
Metall gegeben wurde. Die Steigung der Kurve wird mit abnehmendem Abstand
deutlich gro¨ßer.
Der Wertebereich der Simulationsparameter wird anhand der gemessenen Werte L1
und R1 ermittelt und um einen kleinen Bereich extrapoliert. Der Zusammenhang
zwischen dem Abstand rLM und den Parametern L
1 und R1 ist nicht linear. Jedoch
kann die optimale Tra¨gerfrequenz schon fu¨r kleine Parametera¨nderungen signifikant
ihren Wert a¨ndern.
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Abbildung 4.7: Messung der Ersatzparameter L1 und R1 der Spule SLL bei ver-
schiedenen Absta¨nden rLM zu Metallen
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Abbildung 4.8: Messung der Ersatzparameter L1 und R1 der Spule SLF bei ver-
schiedenen Absta¨nden rLM zu Metallen und Ferrit
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Fu¨r die Simulation des Gesamtu¨bertragungsfunktionsarrays HGS und des Arrays
der optimalen Tra¨gerfrequenzen AfC hat sich ein konstanter Abstand zwischen den
einzelnen Parameterwerten als gut geeignet erwiesen.
4.1.2 Voruntersuchungen zur Demodulation und Detektion
4.1.2.1 Versuchsaufbauten
Zuna¨chst wird das Demodulationsprinzip, welches in Kapitel 3 vorgestellt wurde,
mit verschiedenen Sample&Hold-Versta¨rkern in einem Lochrasteraufbau auf seine
Eignung gepru¨ft. Die Signale am Versuchsaufbau werden mit einem Oszilloskop ab-
getastet und gespeichert. Dabei ist darauf zu achten, dass ein ganzzahliges Vielfaches
an Abtastpunkten in einer Periode liegen. Die Abtastung durch einen ADC kann an-
schließend in Matlab R© durch ein Heruntertasten simuliert werden. Die Abtastung
des Empfangssignals uRec erfolgt bei allen Sample&Hold-Versta¨rkern kurz vor dem
Maximum mit einem 300 ns langen Impuls. Mit einer Matched-Filter-Decodierung
werden die Signale bei geringem Abstand und bei großem Abstand verglichen. Die
Wahl fa¨llt auf den Sample&Hold-Versta¨rker AD783 von Analog Devices, der sich
durch eine hohe Genauigkeit bei einer vertretbaren Abtastdauer und eine hohe Ein-
gangsimpedanz auszeichnet.
Fu¨r die folgenden Versuche wird ein Testtransponder diskret aufgebaut. Die in Ab-
bildung 4.9 gezeigte Schaltung emuliert einen Sensortransponder.
Abbildung 4.9: Prinzipschaltbild des aufgebauten Testtransponders
Im Testtransponder befindet sich eine Transistorschaltung, die den Modulationswi-
derstand RMOD abha¨ngig von dem Datensignal eines Signalgenerators schaltet. Ein
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Gleichrichter generiert die Versorgungsspannung uRL , die vom Pufferkondensator
mit der Kapazita¨t CC stabilisiert wird. Die Z-Diode DZ begrenzt die Versorgungs-
spannung bei der Durchbruchspannung uDZ , um eine Zersto¨rung der Schaltung bei
Erho¨hung der Kopplung zwischen den Spulen zu verhindern. RL bildet die restliche
Last des Realteils des Chips und der Sensorschaltung nach, die noch nicht durch
die diskrete Schaltung abgebildet ist. Die zu untersuchende Transponderspule kann
mit der jeweiligen Abstimmkapazita¨t CT an den Eingangsklemmen angeschlossen
werden. Die Modulation erfolgt durch das parallele Hinzuschalten des Modulations-
widerstandes RMOD. Im Falle einer sehr guten Energieversorgung fu¨hrt die Span-
nungsbegrenzung durch die Z-Diode zu einer Verringerung des Modulationsgrades
am Transponder mT. Der Modulationsgrad am Lesegera¨t mL wird von dem Mo-
dulationgrad am Transponder und dem Verha¨ltnis zwischen der Superposition des
Tra¨gers und der Ru¨ckwirkung des Transponders auf den Lesegera¨teschwingkreis be-
stimmt. Im Fall einer sehr guten Energieversorgung ist die Kopplung zwischen dem
Transponderschwingkreis und dem Lesegera¨teschwingkreis entsprechend hoch. Dies
gleicht den geringeren Modulationsgrad am Transponder mT etwas aus.
Einer der Vorteile des Testtransponders ist, dass mit dem Signalgenerator definierte
Datenpakete in Manchester- oder wahlweise DBP-Codierung gesendet werden ko¨n-
nen [2]. Im Rahmen dieser Arbeit werden zwei verschiedene NRZ-Datenfolgen mit
insgesamt 32 Symbolen eingesetzt, die typischerweise in Sensortransponderapplika-
tionen verwendet werden. Der Header besteht aus 7 Bit, gefolgt von 17 Nutzbit und
einem CRC von 8 Bit. Verwendet wird ein typischer CRC mit dem Generatorpoly-
nom
gDpxDq  x8D   x5D   x4D   1, (4.1)
der u¨ber 17 Nutzbit berechnet wird.
Die Versuche am Demonstrator werden mit zwei NRZ-Datenfolgen durchgefu¨hrt, die
jeweils Manchester- und DBP-codiert im Signalgenerator hinterlegt werden. Mit der
beschriebenen Codestruktur ergeben sich die mo¨glichen NRZ-Datenfolgen sNRZ:
1. 1101 0010 0001 0101 1001 1111 0011 1101
2. 1101 0010 0111 1000 0001 0000 0111 1100.
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Mit den zwei untersuchten Codierungen und den zwei mo¨glichen NRZ-Folgen er-
geben sich vier Testpakete, die mit MAN1, MAN2, DBP1 und DBP2 bezeichnet
werden. Die Untersuchungen zu den Detektionsverfahren werden im Folgenden mit
den Spulen SLL und STL durchgefu¨hrt.
4.1.2.2 Ermittlung des idealen Signals
In vielen Verfahren wird ein Rechtecksignal, welches in einem bandbegrenzten Sy-
stem nicht unverzerrt u¨bertragen werden ko¨nnte, fu¨r die Korrelation im Empfa¨nger
genutzt. Insbesondere in den hier genutzten Transpondersystemen mit Antennen ho-
her Gu¨te sind die Empfangssignale in einem solchen Maße verzerrt, dass die Verein-
fachung eines rechteckigen Empfangssignals nicht mehr getroffen werden kann. Fu¨r
die weiteren Analysen soll aus der Kenntnis des Modells ein ideales Signal am Emp-
fa¨nger modelliert werden. Dazu wird zuna¨chst das Basisbandsignal, beziehungsweise
die Einhu¨llende der Spannung uT, betrachtet. In einer Messung wird die Spannung
uT am Testtransponder mit der Spule STL ermittelt. Dafu¨r wird der Transponder
bei dem kritischsten Abstand, der Energiereichweite, positioniert.
Die Energiereichweite wird im Rahmen der nachfolgenden Messungen als der Ab-
stand definiert, bei dem u¨ber dem Ersatzlastwiderstand RL im Minimum noch ge-
rade eine Spannung uRL von 3 V abfa¨llt. Abbildung 4.10 zeigt die Spannungen am
Transponder u¨ber ein Datenpaket.
Der obere Teil der Abbildung zeigt die Ausgangsspannung des Signalgenerators, der
das Schalten des Modulationswiderstandes RMOD steuert. Der untere Teil der Abbil-
dung zeigt die Spannung uT u¨ber dem Transponderschwingkreis und die Spannung
uRL u¨ber dem Ersatzlastwiderstand mit dem 3 V-Schwellwert, auf den uRL zum Ende
des Pakets abgefallen ist. Die LOW-Amplitude von uT verringert sich ebenfalls mit
fortwa¨hrender Lastmodulation. Der Modulationsgrad am Transponder mT ist somit
am Ende des Pakets etwas geringer als am Anfang des Pakets. Nach Beendigung
der Modulation erreichen die Spannungen am Transponder nach einer gewissen Zeit
wieder ihren vorherigen Wert.
Um ein ideales Signal am Empfa¨nger zu ermitteln, soll hier zuna¨chst das ideale
Signal am Transponder modelliert werden. Dazu wird die Symbolform am Ende
eines Pakets bei der Energiereichweite betrachtet.
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Abbildung 4.10: Schaltspannung des Signalgenerators (oben) und die Spannungen
uT und uRL bei Lastmodulation am Testtransponder (unten) u¨ber ein komplettes
Paket
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Abbildung 4.11: Gemessene Schaltspannung vom Signalgenerator (oben) und die
Spannungen uT am Testtransponder und die modellierte Einhu¨llende uIdealT bei Last-
modulation (unten) u¨ber Symbole am Ende eines Pakets
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Die Einhu¨llende des Transpondersignals wird, wie na¨her im Kapitel 3 beschrieben,
nach [61] modelliert, wobei das Signal am LF-Testtransponder hinreichend mit zwei
Exponentialfunktionen und den Grenzwerten uHIGH und uLOW fu¨r den HIGH- be-
ziehungsweise LOW-Pegel approximiert werden kann [2].
Abbildung 4.11 zeigt einen Ausschnitt am Ende des Pakets mit der gemessenen Span-
nung uT am Transponderschwingkreis und der modellierten Einhu¨llenden uIdealT .
Die Datenu¨bertragungsfunktion HDpfq wird im BP-Bereich in einer Simulation bei
diskreten Frequenzen ermittelt. Unter Beru¨cksichtigung des da¨mpfenden Innenwi-
derstands der Klasse-D-Endstufe ergibt sich eine Bandbreite fB  770 Hz. Mit Hilfe
des Basisbandsignals am Transponder und der Datenu¨bertragungsfunktion HDpfq,
die in den a¨quivalenten TP-Bereich verschoben wird, kann das ideale Signal am
Empfa¨nger bei geringer Kopplung modelliert werden. Die Transformation in den
TP-Bereich erfolgt mit der in Kapitel 3 beschriebenen Methode nach [65].
Bei zum Tra¨ger symmetrischen Verzerrungen kann die transformierte U¨bertragungs-
funktion aus dem TP-Bereich durch eine Ru¨cktransformation wieder in den BP-
Bereich verschoben werden. In Abbildung 4.12 sind die originale und die ru¨cktrans-
formierte U¨bertragungsfunktion aufgetragen.
Durch Faltung des idealen Transpondersignals uIdealT mit der a¨quivalenten TP-
U¨bertragungsfunktion HDTPpfq la¨sst sich das ideale Signal am Empfa¨nger uIdeal be-
rechnen. Ist das System im LOW-Zustand eingeschwungen, so ergibt sich mit dem
idealen Transpondersignal, welches fu¨r das Datenpaket der vorhergehenden Unter-
suchungen ermittelt wurde, der in Abbildung 4.13 gezeigte Verlauf des Signals uIdeal
am Empfa¨nger.
Mit der a¨quivalenten TP-U¨bertragungsfunktion HDTPpfq ko¨nnen nun auch ideale
Symbolformen fu¨r den Matched-Filter-Empfa¨nger gewonnen werden. Die Symbole
werden aus den vorliegenden Kenntnissen fu¨r ein unbeeinflusstes System mit gerin-
ger Kopplung zwischen Lesegera¨te- und Transponderspule berechnet. Da der genaue
Energiegehalt im Transpondersystem fu¨r ein Symbol nicht bekannt ist, befindet sich
das System zu Beginn der kurzen Symbolsequenz in einem mit dem Mittelwert der
modulierten Datensequenz eingeschwungenen Zustand und wird dann fu¨r eine hal-
be Symboldauer auf den definierten Vorga¨ngerwert gebracht, bevor das Symbol den
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Abbildung 4.12: Datenu¨bertragungsfunktion |HDpfq| im BP-Bereich im Original
und die Ru¨cktransformierte der a¨quivalenten TP-U¨bertragungsfunktion
Filter durchla¨uft (vgl. Abschnitt 3.2.2.1) [2]. Aus den mit diesem Verfahren ermit-
telten Symbolformen lassen sich angepasste Matched-Filter-Koeffizienten fu¨r große
Absta¨nde zwischen den Antennenspulen ermitteln. Die idealen Signale, ob fu¨r Sym-
bole oder auch fu¨r den Header, werden auf 32 Punkte pro Symbol heruntergetastet,
einem Mittelwertabzug und einer anschließenden Normierung unterworfen. Fu¨r die
Nutzung als Koeffizienten eines Matched-Filters mu¨ssen die Signale noch zeitlich in-
vertiert werden. Die auf diesem Weg ermittelten Koeffizienten fu¨r die Symbolformen
bilden das Matched-Filter-Set 1.
Wie zuvor beschrieben, unterscheidet sich der Modulationsgrad am Transponder mT
durch die Superposition des Tra¨gers auf den Empfa¨ngerabgriff von dem Modulati-
onsgrad am Lesegera¨t. Die parallele Lastmodulation verursacht eine Verringerung
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Abbildung 4.13: Ideales Signal am Transponder uIdealT (oben) und am Empfa¨nger
uIdeal (unten)
der Tra¨geramplitude. Somit definiert sich der Modulationsgrad am Transponder als
mT  gSS
uˆT
, 0 ¤ mT ¤ 1 (4.2)
mit dem Spitze-Spitze-Wert gSS des Datensignals am Sender g und der Amplitude
uˆT des Tra¨gers am Transponder uT (vgl. Abbildung 4.9).
Die Modulation soll nun fu¨r den Fall einer Energieu¨berversorgung des Transponders
durch eine erho¨hte Kopplung untersucht werden. Abbildungen 4.14 und 4.15 zeigen
die Aufzeichnung der Transponderspannung uTptq mit einem hochauflo¨senden Os-
zilloskop. Die Aufzeichnung zeigt die Spannung uTptq (in Ocker) und die Spannung
uSGptq am Signalgenerator (in Gru¨n), welche den Modulationswiderstand schaltet,
u¨ber ein komplettes Paket. Der Modulationgrad am Transponder liegt bei dieser
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Messung bei mT  0, 015. Im Vergleich dazu liegt der Modulationsgrad bei der
Energiereichweite bei mT  0, 72. Der Modulationsgrad am Transponder sinkt zwar
signifikant, dennoch sinkt der Modulationsgrad am Lesegera¨t nicht im selben Maße,
da wie zuvor beschrieben die Kopplung bei Energieu¨berversorgung deutlich erho¨ht
ist.
Abbildung 4.14: Oszilloskop-Screenshot von uSGptq und uTptq bei geringem Mo-
dulationsgrad durch U¨berversorgung des Transponders
Abbildung 4.15: Oszilloskop-Screenshot von uSGptq und uTptq bei geringem Modu-
lationsgrad durch U¨berversorgung des Transponders, hier mit der Spannung uTptq
in der Vergro¨ßerung
Da das Datensignal bei geringen Absta¨nden zusa¨tzlich durch die nichtlinearen Bau-
elemente am Transponder verzerrt wird, werden fu¨r diesen Fall experimentell geson-
derte Matched-Filter-Koeffizienten bestimmt. Es werden 100 Proben von Signalen
(vgl. Abbildung 4.16 und 4.17), die bei einem geringen Abstand aufgenommen wor-
den sind, gemittelt. Anschließend werden die gesuchten Signalformen abha¨ngig von
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einem bekannten Vorga¨ngerwert ausgeschnitten. Mit ihnen wird das Matched-Filter-
Set 2 ermittelt.
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Abbildung 4.16: 100 aufgenommene Manchester-Pakete des NRZ-Signals 1 und
der durch Mittelung berechnete Verlauf (fett gezeichnet), aus welchem mittelwert-
befreite und normierte Ausschnitte fu¨r das Matched-Filter-Set 2 verwendet werden
ko¨nnen
Wie im Kapitel 3 ausgefu¨hrt, kann es bei der Verstimmung einer Lesegera¨tespule
durch Metall und der Anwendung des Verfahrens zur Tra¨gerfrequenzadaption zu an-
deren als im Matched-Filter-Set 1 beru¨cksichtigten linearen Verzerrungen des Daten-
signals kommen. Die Symbole enthalten unterschiedliche Frequenzanteile. Zumeist
reicht es fu¨r die korrekte Decodierung aus, die Energie der Symbole anzupassen, da
die ho¨heren Signalfrequenzen durch eine Verringerung der Spulengu¨te nicht mehr so
stark gegenu¨ber den niedrigeren Signalfrequenzen geda¨mpft werden. Bei einer ein-
fachen Anpassung der Gewichtung der Matched-Filter-Ausga¨nge wurden in einem
Versuch auch bei der Lesereichweite alle Symbole erkannt. Dies ist durch die gro¨ßere
Kopplung bei der nun verringerten Energiereichweite und durch die Vergro¨ßerung
der Bandbreite zu erkla¨ren. In Anwendungen, in denen die Umgebung das System in
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Abbildung 4.17: 100 aufgenommene DBP-Pakete des NRZ-Signals 1 und der durch
Mittelung berechnete Verlauf (fett gezeichnet), aus welchem mittelwertbefreite und
normierte Ausschnitte fu¨r das Matched-Filter-Set 2 verwendet werden ko¨nnen
einer Weise beeinflusst, dass bei der vorliegenden Verstimmung und Da¨mpfung des
Datenkanals die Matched-Filter-Koeffizienten des Sets 1 nicht mehr zu einer erfolg-
reichen Decodierung fu¨hren, kann die Parameterscha¨tzung zur Hilfe genommen wer-
den. Abha¨ngig von dem erkannten Parametervektor pD  rL1R, R1R,M s ko¨nnen modi-
fizierte Matched-Filter-Koeffizienten hinterlegt werden. Die idealen Symbole werden
in diesem Fall mit den vera¨nderten TP-Datenu¨bertagungsfunktionen HDTPpf, pDq
berechnet (vgl. Gleichung 3.46) und als Matched-Filter-Koeffizienten im Lesegera¨t
gespeichert.
4.1.3 Zuverla¨ssigkeitsinformationen in der Detektion
Da der Header auch in einer regula¨ren Anwendung bekannt ist, eignet er sich fu¨r
eine erste Abscha¨tzung, wie gut die empfangene Signalqualita¨t ist, bezogen auf die
Matched-Filter-Symbole, die anhand des idealen Signals gewonnen wurden. Mit dem
ausgeschnittenen Header uRHpnHq aus dem Empfangssignal wird durch die diskrete
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Kreuzkorrelation mit dem idealen Header uIHpnHq der Korrelationskoeffizient ρHeader
u¨ber NH Datenpunkte berechnet mit
ρHeader 
NH1¸
nH0
uIHpnHquIH
σuIH
 uRHpnHquRH
σuRH
NH  1 , 1 ¤ ρHeader ¤ 1 (4.3)
wobei uH den Mittelwert und σuH die Standardabweichung eines Headersignals uH
beschreibt. Wu¨rden die Signale exakt u¨bereinstimmen, erga¨be sich durch die Normie-
rung ein Korrelationskoeffizient von ρHeader  1. Abbildung 4.18 zeigt die ermittelten
Korrelationskoeffizienten mit den vier Testpaketen DBP1, DBP2, MAN1 und MAN2
u¨ber verschiedene Absta¨nde rLT zwischen den Spulen. Die Korrelationskoeffizienten
ρHeader wurden dabei jeweils aus 100 Messungen gemittelt.
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Abbildung 4.18: aus je 100 Messungen gemittelter Korrelationskoeffizient ρHeader
zwischen dem gemessenen Header und dem idealen Header fu¨r die vier Testpakete
bei verschiedenen Absta¨nden rLT
Das Testpaket DBP1 soll auf seine idealen Unsicherheiten σ2Ideal hin untersucht wer-
den (vgl. Abschnitt 3.2.2.3). Es werden die Messungen von je 100 Paketen an den
charakteristischen Absta¨nden rLT  1 cm und rLT  2 cm sowie rLT  9 cm und
84
Kapitel 4. Untersuchungsansa¨tze und Methoden
rLT  14,7 cm ausgewa¨hlt. Das ideale Referenzsignal y1 ist in der regula¨ren Anwen-
dung unbekannt. Es wird fu¨r diese Untersuchung nach der in Kapitel 3 beschriebenen
Methode fu¨r die Gewinnung von uIdeal fu¨r ein Paketsignal modelliert. Das Empfangs-
signal y wird u¨ber eine von Matlab R© gesteuerte Schnittstelle von dem FPGA, der
am analogen FE angeschlossen ist, empfangen (vgl. Unterkapitel 4.2). Fu¨r die Un-
tersuchung der idealen Unsicherheiten σ2Ideal werden die Signale zuna¨chst pra¨pariert
(vgl. Abbildung 4.19). Die Signale y1 und y werden einem Mittelwertabzug und einer
Normierung unterworfen.
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Abbildung 4.19: normierte ideale Referenzsignale y1 und normierte Empfangssi-
gnale y eines DBP1-Pakets bei verschiedenen Absta¨nden rLT
In der fu¨r die Berechnung beno¨tigten diskreten Kurzzeit-Fouriertransformation wird
ein Rechteckfenster verwendet (vgl. Abschnitt 3.2.2.3). Die Fenster u¨berlappen sich
um 50 %, wobei ein Fenster die doppelte La¨nge eines Symbols besitzt und jeweils
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eine halbe Symbolla¨nge vor dem zu untersuchendem Symbol startet, beziehungswei-
se auch eine halbe Symbolla¨nge nach dem zu untersuchendem Symbol endet. Die
Verdopplung der Fensterla¨nge ermo¨glicht eine entsprechend um den Faktor zwei ver-
besserte Frequenzauflo¨sung in der diskreten Fouriertransformation. Dies ermo¨glicht
es, den Gleichanteil eines Symbols von der niedrigsten auftretenden Signalfrequenz
(zum Beispiel bei dem Symbol HIGH-HIGH) zu unterscheiden. Fu¨r die Zeitfenster
τSTFT ergeben sich bei den Frequenzkomponenten ΩSTFT u¨ber die DFT des Signals
y die zugeho¨rigen Fourierkoeffizienten
Y pΩSTFT, τSTFTq  1
NSTFT

NSTFT¸
nSTFT1

y

nSTFT   pτSTFT  1q  NSTFT
2


ej 2piNSTFT pnSTFT1qpΩSTFT1q
	
(4.4)
bei NSTFT Datenpunkten in einem Zeitfenster und ΩSTFT  1, 2, ..., NSTFT.
Erfolgt wie im vorhergehenden Kapitel erla¨utert die Berechnung der Unsicherheit
zwischen den mit der Kurzzeit-Fouriertransformation erzeugten Koeffizienten, so
ergeben sich die Matrizen in den Abbildungen 4.20 und 4.21 fu¨r die ausgewa¨hlten
Signale. τSTFT kennzeichnet den Index des Zeitfensters und ΩSTFT kennzeichnet den
Index der Frequenzkomponente der diskreten Kurzzeit-Fouriertransformation.
Fu¨r die Absta¨nde rLT  2 cm und rLT  14,7 cm zeigen sich u¨ber einen weiten
Frequenzbereich hohe Unsicherheiten. Dabei entha¨lt die erste Frequenzkomponente
(ΩSTFT  1) maßgeblich die Unsicherheit, die sich durch unterschiedliche Gleich-
anteile in einem Symbol ergeben. ΩSTFT  2 und ΩSTFT  3 sind die wichtigsten
Frequenzkomponenten, da sie die Grundfrequenzen des Datensignals enthalten. Die
Unsicherheit variiert u¨ber der Zeit sowie auch u¨ber der Frequenz. Es ist daher er-
forderlich, die Zuverla¨ssigkeit innerhalb eines Pakets in zeitvarianten Informationen,
den sogenannten ZVZI fu¨r jedes Symbol zu erfassen.
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Abbildung 4.20: Ideale Unsicherheiten σ2Ideal zwischen dem idealen Referenz-
signal y1 und dem Empfangssignal y, berechnet mit der diskreten Kurzzeit-
Fouriertransformation nach Gleichung 3.54, fu¨r jeweils 100 DBP1-Pakete bei ge-
ringen Absta¨nden rLT
Fu¨r ein LF-Transpondersystem ergeben sich verschiedene ZVZI, die es zu bewerten
gilt. Je nachdem, ob und in welchen zeitlichen Absta¨nden sich signifikante A¨nderun-
gen ergeben, kann die Einteilung in symbol- oder paketweise Zuverla¨ssigkeitsinfor-
mationen erfolgen.
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Abbildung 4.21: Ideale Unsicherheiten σ2Ideal zwischen dem idealen Referenz-
signal y1 und dem Empfangssignal y, berechnet mit der diskreten Kurzzeit-
Fouriertransformation nach Gleichung 3.54, fu¨r jeweils 100 DBP1-Pakete bei großen
Absta¨nden rLT
Mo¨gliche Zuverla¨sslichkeitsinformationen und ihre Zeitvarianz:
Die folgenden ZVZI ko¨nnen nach [2] eine Information u¨ber die Zuverla¨ssigkeit der
Erkennung eines Symbols enthalten:
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• ZV ZI1 - Amplitude des ho¨chsten Matched-Filter-Ausgangssignals nach dem
ML-Entscheider dSym (vgl. Abbildung 4.34)
• ZV ZI2 - Differenz zwischen dem ho¨chsten Matched-Filter-Ausgangssignal und
dem zweitho¨chsten Matched-Filter-Ausgangssignal nach dem ML-Entscheider
dSym  d1Sym (vgl. Abbildung 4.34)
• ZV ZI3 - frequenzselektiver Modulationsgrad mLfs (vgl. Gleichung 4.5)
• ZV ZI4 - klassischer Modulationsgrad mL (vgl. Gleichung 4.6)
Die folgende ZVZI kann eine Information u¨ber die Zuverla¨ssigkeit der Erkennung
eines Pakets enthalten:
• ZV ZI5 - Korrelationskoeffizient u¨ber den Header eines Pakets ρHeader
Bei einer symbolweisen Zuverla¨ssigkeitsinformation kann die Fehlerkorrektur mit
einer Soft-Decision-Decodierung innerhalb eines Pakets verbessert werden. Anhand
von paketweisen Zuverla¨ssigkeitsinformationen kann der Komplexita¨tsgrad einer De-
codierung bestimmt werden oder auch entschieden werden ganze Pakete mit Messda-
ten aus einer Messkurve herauszunehmen. Sensortransponder messen ha¨ufig einen
Verlauf von Daten, zum Beispiel einen Druck. In einer sicherheitsrelevanten Anwen-
dung kann im Lesegera¨t zusa¨tzlich zu einem CRC mit Hilfe von Zuverla¨ssigkeits-
informationen entschieden werden, ob die Messdaten im Kurvenverlauf angezeigt
werden, um Pakete die mit einem CRC fehlerhaft als richtig erkannt worden sind zu
vermeiden.
Der Header hat eine charakteristische Symbolform, die sich durch den eingeschwun-
genen Energiezustand am Anfang der Modulation ergibt. Die Kreuzkorrelation oder
der Matched-Filter zur Berechnung des Header-Korrelationskoeffizienten kann auch
zur Synchronisation eingesetzt werden, da ein Paketanfang in einem Datenstrom
erkannt werden kann. Falls dies nicht mehr notwendig ist, reicht es fu¨r die ZV ZI5
aus, den bereits synchronisierten Header mit dem idealen Header elementweise zu
multiplizieren und akkumulieren.
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Je nach Transponder und U¨bertragungsstrecke vera¨ndert sich der Modulationsgrad
innerhalb eines Pakets. Ha¨ufig wird der Modulationsgrad am Ende des Pakets ge-
ringer, wenn die gespeicherte Energie wa¨hrend der Lastmodulation sinkt. Der Mo-
dulationsgrad wird auf seine Nutzbarkeit als ZVZI zum einen mit der klassischen
Berechnungsmethode im Zeitbereich untersucht sowie auch mit einer alternativen
frequenzselektiven Methode.
Bei der frequenzselektiven Methode zur Bestimmung des Modulationsgrades
(ZV ZI3) werden mittels der Kurzzeit-Fouriertransformation Spektrogramme der
Signale des ADC 1 und des ADC 2 (vgl. Abschnitt 4.2.1), die das empfangene Basis-
bandsignal und das empfangene BP-Signal digitalisieren, erstellt. Die Fenster werden
wie schon bei der Berechnung der idealen Unsicherheiten so gewa¨hlt, dass sich die
DFT-Punkte eines Gleichanteils von denen der niedrigsten Datensignalfrequenz im
Basisband unterscheiden. Ebenso u¨berlappen sich die Fenster um 50 %, wobei sich
das zu untersuchende Symbol jeweils in der Mitte des Fensters befindet. Um den
frequenzselektiven Modulationsgrad mLfs zu ermitteln, werden DFT-Punkte des Ba-
sisbandsignals in ein Verha¨ltnis mit den DFT-Punkten des Tra¨gers gesetzt. Nach
[2] werden in jedem Zeitabschnitt τSTFT die Betra¨ge des Spektrogramms des Ba-
sisbandsignals bei den beiden mo¨glichen Frequenzkomponenten der Grundfrequenz
ΩSTFTpfS1q und ΩSTFTpfS2q addiert und in Relation zu dem Betrag des Spektro-
gramms des BP-Signals bei der Frequenzkomponente ΩSTFTpfCq des Tra¨gers gesetzt:
mLfs pτSTFTq  2 
|Y pτSTFT,ΩSTFTpfS1qq|   |Y pτSTFT,ΩSTFTpfS2qq|
|URec pτSTFT,ΩSTFTpfCqq| . (4.5)
Die klassische Berechnung des Modulationsgrades erfolgt nach [2] im Zeitbereich mit
dem Spitze-Spitze-Wert des demodulierten Datensignals ySS und dem Maximum des
BP-Signals am Empfa¨ngerabgriff
mL  ySS
uˆRec
, 0 ¤ mL ¤ 1. (4.6)
Die frequenzselektive Methode zur Bestimmung des Modulationsgrades aus Glei-
chung 4.5 hat den Vorteil, dass insbesondere die in dem Basisbandsignal y vorhan-
denen Sto¨rungen nicht mit in die Berechnung einbezogen werden, solange sie nicht
in den entsprechenden Frequenzkomponenten liegen. Allerdings werden auch die zur
Signalform geho¨renden Oberschwingungen nicht mit in die Berechnung einbezogen.
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Im Folgenden werden die potentiellen ZVZI weitergehend untersucht. Dabei wird die
DBP-Codierung genutzt, da sie nach der optimierten Matched-Filter-Decodierung
noch eine deutlich ho¨here Bit Error Rate (BER) aufzeigt als die Manchestercodie-
rung und ein DBP-Paket bedingt durch die Codierung sta¨rker geda¨chtnisbehaftet
ist. Somit ist das Optimierungspotential durch weitere Decodierungsstufen ho¨her
einzuscha¨tzen als bei der Manchestercodierung. Die Untersuchung erfolgt an je 100
Paketen des NRZ-Signals 1 und des NRZ-Signals 2, wobei der Header wegen seiner
speziellen Charakteristik und der Bekanntheit im Lesegera¨t ausgenommen wird. So
ergeben sich noch NP  5000 Symbole je Messposition. Es wird ein Abstand von
rLT  13 cm ausgewa¨hlt, bei dem der BER des Matched-Filter-Empfa¨ngers mit den
Spulen SLL und STL und einem RC  20 kΩ signifikant steigt.
Die Abbildungen 4.22 und 4.23 zeigen Histogramme fu¨r die vier potenziellen ZVZI
ZV ZI1, ZV ZI2, ZV ZI3 und ZV ZI4, die symbolweise Informationen liefern. Die
Daten der ZVZI wurden fu¨r jedes Symbol danach klassifiziert, ob der Matched-Filter-
Empfa¨nger das Symbol richtig oder nicht richtig erkannt hat. Aus diesen zwei Klassen
ko¨nnen die Histogramme fu¨r F¯ (kein Fehler) und F (Fehler) erstellt werden. An
ihnen la¨sst sich der Bayessche Fehler fu¨r eine Klassifikation mit den entsprechenden
ZVZI abscha¨tzen.
Des Weiteren werden die fu¨r jedes Symbol ermittelten potentiellen ZVZI auf ihre ge-
genseitige Abha¨ngigkeit untersucht. Der Korrelationskoeffizient
ρZVZIpZV ZI1{2{3{4, ZV ZI1{2{3{4q wird u¨ber die normierte Kreuzkorrelationsfunktion
der mittelwertfreien und auf ihre Standardabweichung normierten ZVZI berechnet.
Der Korrelationskoeffizient ρZVZI zwischen den mittelwertbefreiten und normierten
ZVZI ZV ZI 11 und ZV ZI
1
2 wird bei einer Signalverschiebung von Null abgelesen, so
dass
ρZVZIpZV ZI 11, ZV ZI 12q 
NP1¸
nP0
ZV ZI 11pnPq  ZV ZI 12pnPq
NP  1 , 1 ¤ ρZVZI ¤ 1. (4.7)
Die in Tabelle 4.2 aufgetragenen Daten zeigen ein der Kreuzkorrelation entspre-
chendes symmetrisches Verhalten zur Diagonalen, in der der jeweilige Korrelations-
koeffizient der Autorkorrelationsfunktion aufgetragen ist. Der Korrelationskoeffizient
ρZVZIpZV ZI2, ZV ZI3q zwischen der ZV ZI2 und der ZV ZI3 ist am geringsten. Der
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Abbildung 4.22: Histogramm fu¨r die ZVZI ZV ZI1, ZV ZI2, ZV ZI3 und ZV ZI4
u¨ber 13 Intervalle bei rLT  13 cm mit 100 DBP1-Paketen (Matched-Filter-BER:
0,1196)
Korrelationskoeffizient ρZVZIpZV ZI2, ZV ZI3q la¨sst eine Aussage u¨ber einen linearen
Zusammenhang der zwei ZVZI zu. In der Abbildung 4.24 ist die Punktwolke aus den
ZV ZI2 und ZV ZI3 u¨ber NP  5000 Werte aufgetragen. Aus dieser la¨sst sich auch
kein eindeutiger nichtlinearer Zusammenhang erkennen.
Die ZV ZI2 und die ZV ZI3 tragen laut Abscha¨tzung des Bayesschen Fehlers in
den Histogrammen nutzbare Beobachtungen fu¨r eine Klassifikation bei. Der Korre-
lationsanalyse entsprechend sind diese ZVZI weitgehend unabha¨ngig voneinander.
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Abbildung 4.23: Histogramm fu¨r die ZVZI ZV ZI1, ZV ZI2, ZV ZI3 und ZV ZI4
u¨ber 13 Intervalle bei rLT  13 cm mit 100 DBP2-Paketen (Matched-Filter-BER:
0,0788)
Demzufolge werden diese Informationen fu¨r die weitergehende Optimierung der Klas-
sifikation ausgewa¨hlt und vereinfacht als statistisch unabha¨ngig betrachtet.
Abbildung 4.25 zeigt die gemeinsamen zweidimensionalen Histogramme fu¨r die
ZV ZI2 und die ZV ZI3, die aus den Vektoren mit den Daten der 13 Intervalle
der eindimensionalen Histogramme berechnet worden sind. Die Daten wurden fu¨r
die Werte, deren Symbol der Klasse F¯ (kein Fehler) oder F (Fehler) angeho¨rt, ge-
trennt verarbeitet. Die Histogramme zeigen, dass auch mit der Kombination der zwei
ZVZI keine eindeutige Klassifizierung ohne Bayesschem Fehler mo¨glich ist, da sich
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ρZVZI ZV ZI1 ZV ZI2 ZV ZI3 ZV ZI4
ZV ZI1 1,0000 0,6304 0,6488 0,7002
ZV ZI2 0,6304 1,0000 0,2561 0,2958
ZV ZI3 0,6488 0,2561 1,0000 0,6750
ZV ZI4 0,7002 0,2958 0,6750 1,0000
Tabelle 4.2: Korrelationskoeffizient ρZVZIpZV ZI1{2{3{4, ZV ZI1{2{3{4q zwischen den
ZVZI ZV ZI1, ZV ZI2, ZV ZI3 und ZV ZI4 nach [2]
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Abbildung 4.24: Punktwolke der ZV ZI2 und der ZV ZI3
die Gebiete u¨berlappen. Die Zentren der Verteilungen liegen allerdings eindeutig an
verschiedenen Positionen.
Die A-Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen und die Likelihood-Funktionen fu¨r
F¯ der ZV ZI2 und der ZV ZI3 sollen mit einem nichtparametrischem Verfahren, der
sogenannten Kerndichtescha¨tzung, gewonnen werden.
Es wird ein Verfahren von [77] genutzt, welches sich fu¨r die Scha¨tzung von Wahr-
scheinlichkeitsdichtefunktionen bewa¨hrt hat und als Quellcode fu¨r Matlab R© vor-
liegt. Der Kerndichtescha¨tzer kann eindimensionale Wahrscheinlichkeitsdichtefunk-
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Abbildung 4.25: Gemeinsame Histogramme fu¨r die ZV ZI2 und die ZV ZI3 be-
rechnet mit den 13 Intervallen der Histogramme in Abbildung 4.22 und 4.23
tionen in vorgegebenen Wertebereichen aus Stichproben berechnen. Der Algorithmus
nimmt einen Gaußschen Kern an und wa¨hlt automatisch eine Bandweite. Dabei ist
der Kerndichtescha¨tzer dafu¨r ausgelegt auch multimodale Wahrscheinlichkeitsdich-
ten korrekt abzuscha¨tzen.[77]
Die A-Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion fpZV ZI2q und die Likelihood-Funk-
tion fpZV ZI2|F¯ q werden jeweils fu¨r einen gemeinsamen Wertebereich
ZV ZI2 P rZV ZI2Min , ZV ZI2Maxs und die A-Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunkti-
on fpZV ZI3q und die Likelihood-Funktion fpZV ZI3|F¯ q werden jeweils fu¨r einen ge-
meinsamen Wertebereiche ZV ZI3 P rZV ZI3Min , ZV ZI3Maxs ermittelt, um die nach-
folgenden Berechnungen zu vereinfachen. Der Wertebereich der ZVZI wird fu¨r die
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen bei allen Kerndichtescha¨tzungen mit einer Ge-
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nauigkeit von 210 Werten aufgelo¨st, so dass die ZVZI einem diskreten Wert 
ZV ZIMin, ZV ZIMin   ZV ZIMaxZV ZIMin2101 , ZV ZIMin   2ZV ZIMaxZV ZIMin2101 , ...ZV ZIMax
(
zugeordnet werden.
4.2 Demonstrator
4.2.1 Konzept des LF-Front-Ends
Abbildung 4.26 zeigt das Prinzip des in [15] vorgestellten Konzepts fu¨r den Aufbau
eines hardwarereduzierten FE.
Abbildung 4.26: Ersatzschaltbild mit einem gesteuerten Klasse-D-Versta¨rker und
einem geeigneten Empfa¨ngerabgriff nach [15], modifiziert
Das FE soll mit verschiedenen Antennen arbeiten. Zu einer Antennenspule am Le-
segera¨t geho¨rt mindestens ein kapazitiver Spannungsteiler (CD1, CD2), der je nach
Gu¨te der jeweiligen Antennenspule angepasst werden kann. Dies ermo¨glicht eine in-
dividuelle Reduzierung der Empfangsspannung auf einen durch das FE festgelegten
Maximalwert.
Die Lesegera¨tespulen SLF , SLL und SLT werden mit dem jeweiligen kapazitiven Netz-
werk an den Klasse-D-Versta¨rker und den Empfa¨ngerabgriff des FEs angeschlossen.
Insbesondere die Gu¨ten der Spulen SLF und SLL sind so hoch, dass der Innenwi-
derstand der Klasse-D-Endstufe und die Verluste im kapazitiven Netzwerk nicht
vernachla¨ssigt werden ko¨nnen. Daher wird eine a¨quivalente Gu¨te QR eingefu¨hrt, die
die Verluste durch die Lesegera¨teschaltung beru¨cksichtigt (vgl. Tabelle 4.3).
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Das Empfangssignal wird in zwei Empfangspfade aufgeteilt. Zum einen wird das Si-
gnal wie im Abschnitt 3.2.1 beschrieben mit einem Sample&Hold-Versta¨rker demo-
duliert und nach weiterer Verarbeitung von einem ADC 1 abgetastet. Zum anderen
wird das Empfangssignal in einem zweiten Zweig von einem ADC 2 im BP-Bereich
abgetastet (vgl. Abbildung 4.27). Fu¨r diese Empfangszweige bedarf es zweier ver-
schiedener kapazitiver Abgriffe, da sich die Eingangsspannungsbereiche der nachfol-
genden Bauelemente unterscheiden. In der Tabelle 4.3 sind die messtechnisch er-
mittelten Werte der a¨quivalenten Gu¨te der Schwingkreise und die Teilungsfaktoren
der beiden kapazitiven Spannungsteiler fu¨r den Pfad des Sample&Hold-Versta¨rkers
und den Pfad des ADC 2 aufgelistet. Die kapazitiven Spannungsteiler, aus denen
sich die Teilungsfaktoren T1 und T2 ergeben, wurden so ausgelegt, dass die Einga¨n-
ge der nachfolgenden Schaltungselemente des Empfa¨ngers auch bei Anregung der
parasita¨ren Spulenresonanz nicht u¨bersteuert werden.
Spule a¨quivalente Gu¨te Teilungsfaktor Teilungsfaktor
QR S&H - T1 ADC 2 - T2
SLF 190,4 216,5 268,8
SLL 161,2 164,8 205,8
SLT 31,6 56,7 71,9
Tabelle 4.3: A¨quivalente Gu¨te der Schwingkreise am FE und die Teilungsfaktoren
der kapazitiven Spannungsteiler
4.2.1.1 Hardwarekonzept fu¨r das LF-Front-End
Konzept der Senderseite
Der Aufwand fu¨r die Hardware im Analogteil des Lesegera¨tes soll mit Hinblick auf
mobile Anwendungen so gering wie mo¨glich gehalten werden. Des Weiteren erfor-
dert eine mobile Lo¨sung einen energieeffizienten Ansatz. Ein Klasse-D-Versta¨rker
eignet sich gut, um diese Anforderungen zu erfu¨llen [15]. Dieser Ansatz erlaubt
einen stabilen Betrieb und zudem eine einfache Ansteuerung des Versta¨rkers mit ei-
nem rechteckigem Eingangssignal. Auf der Lesegera¨teseite wird eine Antennenspule
in Reihe zu dem kapazitiven Netzwerk, bestehend aus einer Abstimmkapazita¨t und
den Spannungsteilern, an den Versta¨rker angeschlossen (vgl. Abbildung 4.27). Durch
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einen Serienschwingkreis hoher Gu¨te werden die Verluste minimiert. U¨ber den Re-
aktanzen kann eine nahezu sinusfo¨rmige Spannung abgegriffen werden.
In der vorliegenden Arbeit wird die Tra¨gerfrequenz, wie in [15] und [54] vorgeschla-
gen, digital angepasst. Das Ziel ist hierbei zuna¨chst die Optimierung der Energiever-
sorgung des Transponders. Der eingesetzte Klasse-D-Versta¨rker erlaubt die einfache
Umsetzung des in Abbildung 4.27 gezeigten Konzepts, da dieser direkt mit dem
rechteckigem Signal einer digitalen Verarbeitungseinheit angesteuert werden kann.
Konzept der Empfa¨ngerseite
Um der Anforderung der Hardwareminimierung nachzukommen, ist es wu¨nschens-
wert das Empfangssignal so fru¨h wie mo¨glich an der Antenne abzutasten. Ande-
rerseits sollen mo¨glichst wenig Informationen aus dem Empfangssignal verloren ge-
hen, um auch unter den schwierigen Bedingungen eines niedrigen SNR und Signal-
Carrier-Ratio (SCR) die Daten mit Hilfe von digitalen Algorithmen decodieren zu
ko¨nnen. Die Spannung u¨ber den Reaktanzen im Antennenschwingkreis liegt teils bis
in den kV-Bereich hinein, wa¨hrend sich die Modulation im mV-Bereich befinden
kann.
Bei einer direkten Abtastung des modulierten Tra¨gers wu¨rde sich auch nach einer
optimal arbeitenden Automatic Gain Control (AGC)-Einheit die Schwierigkeit erge-
ben, das Signal mit hinreichend genauer Auflo¨sung zu erfassen. Mit einem 16bit-ADC
ist das Erkennen von HIGH-LOW-U¨berga¨ngen theoretisch noch mo¨glich, jedoch geht
die Information aus der Signalform weitgehend verloren. Die Detektion der Daten
wa¨re sehr anfa¨llig gegenu¨ber Rauschen und Verzerrungen. Aus diesen Gru¨nden er-
folgt eine synchrone Demodulation mittels eines Sample&Hold-Versta¨rkers und eine
DC-Kompensation vor der Quantisierung durch einen ADC. Mit diesem Ansatz kann
auf eine AGC-Einheit verzichtet werden.
4.2.1.2 Digitale Steuerung des analogen LF-Front-Ends
Das Hardwarekonzept ermo¨glicht eine Steuerung des analogen FE von der digita-
len Verarbeitungseinheit. Abbildung 4.27 zeigt den Signalflussplan zwischen dem
digitalen und dem analogen Teil des Demonstrators.
98
Kapitel 4. Untersuchungsansa¨tze und Methoden
Abbildung 4.27: Schematischer Signalflussplan eines digital gesteuerten analogen
Lesegera¨te-Front-Ends nach [3], modifiziert
uSS&H , uSADC1 und uSADC2 bezeichnen dabei die jeweiligen Steuersignale aus dem Di-
gitalteil fu¨r den Sample&Hold-Versta¨rker, den ADC 1 sowie den ADC 2. u1R ist
das rechteckige Eingangssignal des Klasse-D-Versta¨rkers, das ebenfalls im FPGA
generiert wird. u1Rec bezeichnet das demodulierte Empfangssignal am Ausgang des
Sample&Hold-Versta¨rkers, welches nach dem Abzug des Gleichanteils in der DC-
Kompensation zu dem Signal u2Rec wird.
Die Implementierung der erforderlichen digitalen Algorithmen erfolgt auf einem be-
stehenden Rapid-Prototyping-Board mit einem Xilinx FPGA, welches in [78] na¨her
beschrieben ist. Das analoge FE wird u¨ber eine Steckerleiste, welche Versorgungs-
spannungen sowie Signale fu¨hrt, mit dem Rapid-Prototyping-Board verbunden. Das
Rapid-Prototyping-Board besitzt serielle Schnittstellen, u¨ber die eine Kommunika-
tion mit einem PC aufgebaut werden kann.
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Steuerung der Senderseite und Parameteridentifikation
Um die Tra¨gerfrequenz einzustellen, ist im FPGA ein Zustandsautomat realisiert,
in dem mit den Taktzyklen des FPGA bis zu einem Grenzwert hochgeza¨hlt wird,
um anschließend einen Wechsel in den na¨chsten Zustand auszulo¨sen [54]. Der Grenz-
wert entspricht der Anzahl von Taktzyklen, die mit der Taktfrequenz des FPGA fD
in einer halben Periodendauer der einzustellenden Tra¨gerfrequenz fC liegen. Beim
Zustandswechsel schaltet das Ausgangsignal des Zustandsautomaten von LOW auf
HIGH oder vice versa. Dabei kann die Tra¨gerfrequenz nur in diskreten Schritten
eingestellt werden. Um die Tra¨gerfrequenz erfolgreich zu regeln, erfordert es im Di-
gitalbereich einen Prozessor mit einer hohen Taktung, um eine ausreichend genaue
Frequenzauflo¨sung zu gewa¨hrleisten. Die diskreten Tra¨gerfrequenzen ergeben sich
nach [43] in Abha¨ngigkeit der Taktfrequenz des FPGAs fD und der Anzahl von
Taktzyklen pro Tra¨gerfrequenzperiode NSmplC mit
fC  fD
NSmplC
, NSmplC P N. (4.8)
Der eingesetzte FPGA kann mit bis zu 200 MHz getaktet werden. Bei jeder Tra¨-
gerfrequenz sollen die HIGH- und LOW-Zeiten gleich lang sein. Daher werden nur
Frequenzen mit einer geraden Anzahl von Taktzyklen NSmplC pro Periode zugelas-
sen [43]. Abbildung 4.28 zeigt die sich ergebenden diskreten Tra¨gerfrequenzen u¨ber
der zugeho¨rigen Anzahl von Taktzyklen pro Periode fu¨r einen Frequenzbereich von
100 kHz bis 180 kHz.
Die Frequenzauflo¨sung ergibt sich nach Umformung mit der Abha¨ngigkeit
∆fC  f
2
C
fC   fD{2 . (4.9)
Bei einer typischen Tra¨gerfrequenz von fC  125 kHz betra¨gt die Frequenzauflo¨sung
156 Hz [43]. Dies stellt eine ausreichend hohe Regelgenauigkeit fu¨r die Versuche mit
dem Demonstrator dar.
Das abgetastete Signal URec kann zusammen mit dem im Lesegera¨t bekannten Aus-
gangssignal U 1R Informationen u¨ber die momentane a¨quivalente Gu¨te sowie u¨ber die
Verstimmung des angeschlossenen Schwingkreises liefern. Aus dem Signal U 1R kann
das Signal UR abgescha¨tzt werden, da die Eigenschaften des Klasse-D-Versta¨rkers
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Abbildung 4.28: Mo¨gliche Tra¨gerfrequenzen im Frequenzbereich 100 kHz bis
180 kHz bei einer Taktfrequenz fD  200 MHz
bekannt sind. Des Weiteren ist das Verha¨ltnis des kapazitiven Spannungsteilers fu¨r
jede Antenne bekannt (vgl. Tabelle 4.3). Die Phase zwischen den Spannungen UR
und URec gibt an, ob die Resonanzfrequenz der Lesegera¨teantenne mit der Tra¨ger-
frequenz fC u¨bereinstimmt und in welche Richtung die Frequenzen gegebenenfalls
voneinander abweichen. Ist die Tra¨gerfrequenz fC auf die Resonanzfrequenz der Le-
segera¨teantenne abgestimmt, so gibt das Verha¨ltnis der Amplituden UR zu URec an,
wie sich die a¨quivalente Gu¨te QR in verschiedenen Umgebungen a¨ndert. U¨ber das
Verha¨ltnis der Spannungen URec zu UR kann der U¨bertragungsfaktor der Gesamt-
u¨bertragungsfunktion HGM bei der jeweiligen Tra¨gerfrequenz fC ermittelt werden.
Hiermit kann die in Kapitel 3 beschriebene Parameterscha¨tzung des Vektors pDOpt
erfolgen, aus der die optimale Tra¨gerfrequenz fCOpt abgeleitet wird.
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Als Stu¨tzstellen fu¨r die Simulation der Gesamtu¨bertragungsfunktionen HGS wird
ein Frequenzbereich von 100 kHz bis 180 kHz ausgewa¨hlt, um alle in den Versuch-
sumgebungen auftretenden Maxima zu erfassen [43]. Sind in einer spa¨teren Imple-
mentierung nur bestimmte bekannte Situationen zu erwarten, so kann der Bereich
weiter eingegrenzt werden [43]. Je weniger Stu¨tzstellen gemessen werden mu¨ssen und
anschließend in die Berechnung eingehen, umso schneller ist das System in der Adap-
tion. Um den Rechenaufwand weiter zu reduzieren, wird fu¨r die Parameterscha¨tzung
nur jede fu¨nfte Tra¨gerfrequenz in diesem Bereich ausgewa¨hlt (vgl. Abbildung 4.29)
[43]. Gerade bei den Antennen hoher Gu¨te muss jedoch darauf geachtet werden,
dass alle mo¨glichen Maxima mit einer ausreichenden Genauigkeit abgebildet wer-
den. Abbildung 4.29 zeigt die Frequenzen, fu¨r die in der Simulation der jeweilige
komplexe U¨bertragungsfaktor mit einem Sinussignal ermittelt wird, da die Frequen-
zen nicht a¨quidistant sind. Je ausgewa¨hlter Tra¨gerfrequenz erfolgt eine Simulation
des Systems mit den im Laplacebereich beschriebenen U¨bertragungsfunktionen. Die
Signale werden mit einer Abtastfrequenz fA  100  fC digitalisiert, so dass sich die
interessierenden DFT-Komponenten fu¨r die simulierte Gesamtu¨bertragungsfunktion
HGS mit NfA Abtastwerten bei dem Index NfA{100   1 ergeben.
Die Werte der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGM werden in den ausgewa¨hlten Fre-
quenzen gemessen. Sie bilden somit die Stu¨tzstellen, an denen die am FE gemessene
U¨bertragungsfunktion HGM mit den simulierten U¨bertragungsfunktionen HGS ver-
glichen werden kann.
Am FE ist die Ausgangsspannung des Klasse-D-Versta¨rkers, beziehungsweise die
Eingangsspannung der zu messenden U¨bertragungsfunktion HGM , nahezu rechteckig.
Durch die starke Filterung des Antennenschwingkreises werden die Oberschwingun-
gen der Grundfrequenz jedoch derart stark geda¨mpft, dass nur das sinusfo¨rmige
Signal der Grundfrequenz einen relevanten Anteil an dem Ausgangssignal besitzt.
Steuerung der Empfa¨ngerseite
Eine kapazitive wie auch ohmsche Lastmodulation am Transponder fu¨hrt zu einer
Modulation der Amplitude, wa¨hrend die Phase je nach Modulationsverfahren nahezu
konstant bleiben kann [1]. Daher erfolgt in einem allgemeinen Ansatz die synchro-
ne Demodulation durch eine Abtastung nahe des Maximums oder Minimums des
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Abbildung 4.29: Die mo¨glichen Tra¨gerfrequenzen im Frequenzbereich von 118 kHz
bis 132 kHz (schwarz) und mit roten Asterisken markiert die Frequenzen zur Ermitt-
lung der Systemparameter in diesem Frequenzbereich
Empfangssignals. Die Abtastung erfolgt, wie in [3] beschrieben mit der Frequenz des
Tra¨gersignals fC, die in einem Transponderlesegera¨t bekannt ist. Die Phasenverschie-
bung zwischen dem Sende- und dem Empfangssignal betra¨gt nur im Fall eines abge-
stimmten Systems 90. Stimmt die Resonanzfrequenz des Antennenschwingkreises
nicht mit der Tra¨gerfrequenz fC u¨berein, so ergibt sich ein davon abweichendes Pha-
senverha¨ltnis. Bei Schwingkreisen hoher Gu¨te ist der Phasenverlauf im Bereich der
Resonanz entsprechend steil. Dies bedeutet, dass sich das Phasenverha¨ltnis zwischen
dem Sendesignal UR und dem Empfangssignal URec schon bei kleinen A¨nderungen
der Tra¨gerfrequenz oder der Resonanzfrequenz des Schwingkreises stark a¨ndert [3].
Anhand der unter dem Nyquistkriterium erfolgenden Abtastung von URec vor dem
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Sample&Hold-Versta¨rker kann die Phasenverschiebung zwischen dem ausgesendeten
Sendesignal UR und dem Empfangssignal URec kontinuierlich ermittelt werden [3].
Der eingesetzte Sample&Hold-Versta¨rker muss in einer mo¨glichst kurzen Zeit mo¨g-
lichst genau den Spannungspegel am Eingang erfassen. Dies erfordert einen Kom-
promiss zwischen den beiden Anforderungen, um ein optimales Ergebnis zu erzielen.
Durch die Abtastung nahe des Maximums oder Minimums des Empfangssignals uRec
wird zudem der Amplitudenfehler in dem Signal u1Rec, der sich durch Phasenfehler in
der Abtastung ergibt, mo¨glichst gering gehalten [3]. Wie in Kapitel 3 beschrieben,
kann die parasita¨re Kapazita¨t der Spulen nicht immer vernachla¨ssigt werden. Zum
Zeitpunkt einer Schaltflanke des Klasse-D-Versta¨rkers wird durch den Einfluss der
parasita¨ren Kapazita¨t der Spule ein unerwu¨nschter, hochfrequenter Signalanteil in
dem Empfangssignal uRec erzeugt [3]. Befindet sich der Lesegera¨teantennenschwing-
kreis in Resonanz, so liegt die Schaltflanke des Klasse-D-Versta¨rkers genau im Maxi-
mum des Sinussignals am Empfa¨ngerabgriff [3]. Der Abtastimpuls wird aus diesem
Grund etwas vor das Maximum gezogen, um eine Abtastung des hochfrequenten
Signalanteils der parasita¨ren Parallelresonanz zu vermeiden [3].
Nach der Abtastung des Sample&Hold-Versta¨rkers befindet sich in u1Rec das Datensi-
gnal im Basisband und der Tra¨geranteil im Empfangssignal liegt als Gleichspannung
vor [3]. Vor der Quantisierung mittels eines ADCs wird der Gleichspannungsan-
teil in einer DC-Kompensation eliminiert [3]. In der DC-Kompensation wird das
Signal u1Rec abgezweigt und einem aktiven TP mit einer Versta¨rkung von -1 zuge-
fu¨hrt. In einer Addierer-Operationsversta¨rkerschaltung wird das Ausgangssignal des
Sample&Hold-Versta¨rkers u1Rec und das des TP-Filters addiert.
Der variierende Gleichanteil des demodulierten Empfangssignals u1Rec ist anschlie-
ßend weitgehend eliminiert und das Signal kann nach einer analogen Versta¨rkung
mit einem festen Versta¨rkungsfaktor von dem ADC abgetastet werden. Dieses Ver-
fahren ist aufgrund des bestehenden direkten Pfades verzo¨gerungsarm und ver-
zerrt die demodulierte Signalform, welche systembedingt Pulse durch die Klasse-D-
Schaltflanken und die Schaltflanken der Sample&Hold-Abtastung beinhaltet, nicht
zusa¨tzlich durch steilflankige Filter [3]. Die Dimensionierung des TP-Filters erfolgt
unter zwei Bedingungen. Die Grenzfrequenz muss so gewa¨hlt sein, dass die nied-
rigste Datenfrequenz nicht eliminiert wird und der Filter sollte ein mo¨glichst kurzes
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Einschwingverhalten besitzen. Im Einschaltmoment werden die nachfolgenden Kom-
ponenten durch nichtlineare Bauelemente vor zu hoher Eingangsspannung geschu¨tzt.
Der Filter muss jedoch eingeschwungen sein, bis der Transponder ein erstes Daten-
paket zur Auswertung sendet.
Am Ausgang des Versta¨rkers ergibt sich das Basisbandsignal u2Rec, das nun wieder-
um mit der Frequenz fC vom ADC 1 abgetastet wird, um die pro Tra¨gerperiode
gewonnenen Basisbandsignalinformationen in den Digitalteil zu u¨bertragen [3]. Zur
Realisierung dieses Konzepts muss der ADC 1 laufend vom FPGA bezu¨glich der
Dauer der Abtastung, des Abtastzeitpunktes (Phaselage zum Tra¨ger) und der Abta-
strate gesteuert werden. Wie schon bei dem Sample&Hold-Versta¨rker, so muss auch
beim ADC 1 der Abtastzeitpunkt sorgsam gewa¨hlt sein. Der Abtastzeitpunkt wird
in einem sto¨rungsfreien Abschnitt wa¨hrend des Haltevorgangs des Sample&Hold-
Versta¨rkers gewa¨hlt. Durch die Kenntnis der Zeitpunkte der systembedingten Sto¨-
rungen im Signal ko¨nnen die Abtastzeitpunkte des Sample&Hold-Versta¨rkers und
des ADC 1 in dem Konzept des digital gesteuerten analogen FE entsprechend an-
gepasst werden [3]. Somit ist ein Filtern des Signals im Empfangspfad zum Unter-
dru¨cken der auftretenden Pulses nicht no¨tig, solange der Impuls keinen zusa¨tzlichen
Nulldurchgang verursacht. Dies kann in den meisten Fa¨llen durch einen Ferrit, der
an einer Leitung des Antennenschwingkreises befestigt wird, verhindert werden.
Wie in [3] beschrieben, tastet der ADC 2 das Signal uRec am Empfa¨ngerabgriff
der Antenne mit einem Takt von 10 MHz ab (vgl. Abbildung 4.27). Aus dem ab-
getasteten Signal wird der Nulldurchgang und somit der Abtastzeitpunkt fu¨r den
Sample&Hold-Versta¨rker sowie den ADC 1 ermittelt. Es ergibt sich demnach ein
Jitter von 100 ns in der Abtastung. Dieser zeitliche Fehler wandelt sich bei der Ab-
tastung in einen Amplitudenfehler. Um diesen Fehler zu minimieren, wurden zum
einen die Abtastzeitpunkte nahe an die Maxima des Empfangssignals gelegt, wo
die Steigung eines sinusfo¨rmigen Signals gering ist. Zum anderen wird der Jitter
im FPGA durch einen Algorithmus verringert. Bekanntermaßen kann ein Sinus in
seinem Nulldurchgang mit einer Geradengleichung approximiert werden. Der Algo-
rithmus im FPGA nutzt diesen Zusammenhang und ermittelt mit einem Interpo-
lationsverfahren nach einer Nulldurchgangsdetektion anhand des aktuellen Wertes
und des Vorga¨ngerwertes den Zeitpunkt des Nulldurchgangs. Mit der Taktfrequenz
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des FPGA von fD  200 MHz kann der Jitter der Abtastung des Sample&Hold-
Versta¨rkers und des ADC 1 auf 5 ns bis 10 ns verringert werden.[3]
4.2.2 Demonstrator Transportkiste
Im Folgenden soll ein Anwendungsbeispiel fu¨r die Lesegera¨tespule SLT und die Trans-
ponderspule STF gezeigt werden, welches na¨her in [79] beschrieben ist. Die Spule wird
in eine handelsu¨bliche Transportkiste, im Englischen auch
”
flight case“ genannt,
eingesetzt (vgl. Abbildung 4.30). Mit der Spule ko¨nnen in Z-Richtung orientierte
Transponder innerhalb der Transportkiste ausgelesen werden.
Abbildung 4.30: Die Transportkiste in geschlossenem Zustand nach [79] und bei
geo¨ffnetem Deckel mit eingesetzter Lesegera¨tespule SLT und Kabeln von oben foto-
grafiert
Die Metallbeschla¨ge der Transportkiste beeinflussen die a¨quivalenten Parameter L1
und R1 der Spule durch die hervorgerufenen Wirbelstro¨me deutlich. Dieser Einfluss
ist wa¨hrend des Einsatzes konstant und wird mit einer entsprechend angepassten
Abstimmkapazita¨t beru¨cksichtigt. Somit ist der Antennenschwingkreis auch in der
Transportkiste auf die initiale Tra¨gerfrequenz gestimmt. Wie in Tabelle 4.4 aufge-
fu¨hrt, sinkt allerdings die Gu¨te der Spule gegenu¨ber dem in Tabelle 4.3 aufgefu¨hrten
Wert durch die Verluste im Metall und die Teilunsgfaktoren der kapazitiven Span-
nungsteiler mu¨ssen neu angepasst werden.
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Spule a¨quivalente Gu¨te Teilungsfaktor Teilungsfaktor
QR S&H - T1 ADC 2 - T2
SLT in der 20,9 22,5 29,1
Transportkiste
(Deckel geo¨ffnet)
Tabelle 4.4: A¨quivalente Gu¨te des Schwingkreises am FE und die Teilungsfaktoren
an den kapazitiven Empfa¨ngerabgriffen fu¨r die Spule SLT eingesetzt in die Trans-
portkiste
Beim Fu¨llen der Transportkiste mit Kabeln und anderer metallischer Ausru¨stung,
die sich typischerweise in diesen Transportkisten befindet, ergeben sich weitere Be-
einflussungen des magnetischen Felds und somit der a¨quivalenten Parameter L1 und
R1 der Spule. Fu¨r die nachfolgenden Untersuchungen dienen Kabel (vgl. Abbildung
4.30 (rechts)), Stahlseile und Scha¨kel (vgl. Abbildung 4.31).
Abbildung 4.31: Metallisches Fu¨llmaterial (Stahlseile (links) und Scha¨kel (rechts))
Die Berechnung des Arrays HGS mit den Gesamtu¨bertragungsfunktionen zur Pa-
rameterscha¨tzung und des Arrays AfC mit den optimalen Tra¨gerfrequenzen muss
in diesem Fall nur fu¨r eine stellvertretende geringe Gegeninduktivita¨t ausgefu¨hrt
werden. Die Gegeninduktivita¨t ist unabha¨ngig von der Positionierung der Trans-
ponderspule STF so gering, dass sie keinen sichtbaren Einfluss auf die Gesamtu¨ber-
tragungsfunktion HG ausu¨bt. Bei diesen geringen Kopplungen hat der Wert der
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Gegeninduktivita¨t auch keinen nennenswerten Einfluss auf den Wert der optimalen
Tra¨gerfrequenz.
4.2.3 Basisbandsignalverarbeitung mit realen Signalen
Abbildung 4.32 zeigt den Versuchsaufbau, mit dem die Daten fu¨r die Versuche in
der digitalen Signalverarbeitung gewonnen werden.
Abbildung 4.32: Versuchsaufbau mit dem Demonstrator des adaptiven Kernmo-
duls nach [2], modifiziert
Das Startsignal zur Messung wird von Matlab aus an den FPGA gesendet. Im FPGA
werden mit diesem Signal First-In-First-Out (FIFO)-Speicher mit den Daten der
beiden ADCs gefu¨llt. Der Zustandsautomat, der die FIFOs steuert, beginnt mit dem
Speichern mit der steigenden Flanke des internen Tra¨gersignals u1R. Dies ermo¨glicht
es, die relative Phasenlage des Signals uRec zu u
1
R zu gewinnen.
Fu¨r die Untersuchungen ist sicher zu stellen, dass die Signale an den richtigen Stel-
len ausgewertet werden und somit die Bewertung verschiedener Ansa¨tze zuverla¨ssig
ist. Daher bekommt der Signalgenerator mit dem Start einer Messung vom FPGA
einen Triggerimpuls, so dass bekannt ist, wann die zu untersuchenden Signalsequen-
zen beginnen. Diese Synchronisierung wu¨rde in einem spa¨teren System an Hand
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des Headers erfolgen. Beispielsweise mit Hilfe der Kreuzkorrelation und einer an-
schließenden Spitzendetektion kann der Header auf Grund seiner La¨nge und der
charakteristischen Signalform vergleichsweise einfach erkannt werden.
Die Daten der ADCs werden in mehreren Iterationen bei verschiedenen Randbedin-
gungen gespeichert. Variiert werden der Abstand zwischen Lesegera¨te- und Trans-
ponderspule, das Datenpaket sowie die Codierung im Transponder und die Umge-
bung des Transpondersystems. Wa¨hrend der Messungen werden mit einem Oszil-
loskop Spannungen am analogen FE und am Transponder abgegriffen, um sicher
zu stellen, dass das System auf die richtige Tra¨gerfrequenz gestimmt ist. Weiter-
hin wird das Senden des Pakets und die Versorgungspannung am Transponder uRL
wa¨hrend der Modulation gepru¨ft und dokumentiert. Unterschreitet die Versorgungs-
spannung des Transponders wa¨hrend des Sendens den Schwellwert von 3 V, so ist
die Energiereichweite u¨berschritten. Bei der Variation des Abstands zwischen den
Spulen werden Messungen bei verschiedenen Absta¨nden von rLT  0 mm bis zur
Energiereichweite durchgefu¨hrt. Die letzte Messposition entspricht der ermittelten
Energiereichweite.
Nach Wahl der Tra¨gerfrequenz muss die Paketfrequenz fu¨r den Transponder im
Signalgenerator entsprechend eingestellt werden. Die Paketfrequenz ergibt sich als
Kehrwert der Paketdauer, die sich mit der Anzahl der Symbole pro Paket und der
Symboldauer TSym  32  1fC berechnen la¨sst.
Abbildung 4.33 gibt einen U¨berblick u¨ber die in [2] beschriebene Decodierung und
die Analyse in Matlab R© mit den am FE gewonnenen Signalen.
Aus den zwei empfangenen Datenstro¨men werden zuna¨chst die Pakete ausgeschnit-
ten. Anschließend erfolgt ein Mittelwertabzug. Nach der Berechnung des Modula-
tionsgrads nach den zwei beschriebenen Verfahren zur Ermittlung von ZV ZI3 und
ZV ZI4 wird das Signal des ADC 1 auf seine Standardabweichung normiert und dem
Matched-Filter-Empfa¨nger zugefu¨hrt. Die Koeffizienten in den Matched-Filtern fu¨r
die unterschiedlichen Symbole werden mit einem Korrekturfaktor gewichtet, welcher
die unterschiedlichen Energien der Symbole ausgleicht.
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Abbildung 4.33: Vereinfachter Ablauf des Decodier- und Analyseprozesses als
Blockschaltbild
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Nach der Korrelation mit den jeweiligen vier Filtern mit den Impulsantworten h1,
h2, h3 und h4 des ausgewa¨hlten Sets erfolgt ein Heruntertasten auf den Symboltakt
(vgl. Abbildung 4.34). Die vier Datenstro¨me dSym1, dSym2, dSym3 und dSym4 werden
einem Entscheider zugefu¨hrt, der das ho¨chste und das zweitho¨chste Signal dSym und
d1Sym detektiert und die Werte dieser beiden Signale an die Berechnung der ZVZI
weitergibt. Aus der Erkennung des ho¨chsten Signals kann die vom Matched-Filter-
Empfa¨nger decodierte NRZ-Datenfolge ermittelt und der CRC gepru¨ft werden. Fu¨r
die Analysen mit den in diesem Fall bekannten Paketen wird die decodierte NRZ-
Datenfolge mit der vorliegenden gesendeten NRZ-Datenfolge sNRZ verglichen.
Abbildung 4.34: Signalflussdiagramm des Matched-Filter-Empfa¨ngers
Soll das Signal noch einer weiteren Decodierungsstufe, dem Soft-Viterbidecoder,
zugefu¨hrt werden, so wird es anhand der erkannten Zusta¨nde im Matched-Filter-
Empfa¨nger wieder codiert. Das Eingangssignal am FE kann auf Grund seiner ver-
zerrten Form nicht direkt von einem Viterbidecoder verarbeitet werden. Die von dem
ML-Entscheider erkannten Zusta¨nde werden fu¨r jedes Symbol in die entsprechend zu
dem jeweiligen Zustand geho¨renden HIGH-LOW-Folgen umgesetzt. Somit entsteht
wieder ein digitaler Datenstrom s1COD, der von einem Viterbidecoder verarbeitet
werden kann.
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Aus der Kenntnis der Standardabweichung der Matched-Filter-Ausga¨nge werden die
Korrekturfaktoren fu¨r die Matched-Filter-Koeffizienten gewonnen. Fu¨r die Matched-
Filter-Koeffizienten, die fu¨r den Fall geringer Kopplung optimiert worden sind (Set
1), werden die Messungen u¨ber allen betrachteten Absta¨nden in die Berechnung der
Korrekturfaktoren mit einbezogen. Fu¨r die Matched-Filter-Koeffizienten, die fu¨r den
Fall der U¨berversorgung des Transponders bei geringen Absta¨nden optimiert worden
sind (Set 2), werden die Messungen u¨ber den kritischen Absta¨nden rLT  1 cm und
rLT  2 cm in die Berechnung der Korrekturfaktoren einbezogen. Diese Methode
fu¨hrt zu einer robusteren Decodierung und somit zu einer deutlich geringeren BER.
Abbildung 4.35 zeigt die Verteilung des ML-Entscheidungssignals dSym vor der Nor-
mierung und nach der Normierung mit Korrekturfaktoren. Das Signal dSym sollte
fu¨r eine feste Messumgebung, unabha¨ngig davon welchem der vier Matched-Filter
das Signal vom Entscheider entnommen wurde, in einer a¨hnlichen Gro¨ßenordnung
liegen.
erkanntes Symbol
1 2 3 4
d S
ym
dSym-σd
Sym
dSym
dSym+σd
Sym
erkanntes Symbol
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dSym-σd
Sym
dSym
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Sym
Abbildung 4.35: dSym von 100 Messungen bei rLT  12 cm mit einer DBP-
Codierung, aufgetragen nach der Entscheidung fu¨r ein Symbol vor (links) und nach
(rechts) der Normierung der Matched-Filter-Koeffizienten mit Korrekturfaktoren
(dSym - Mittelwert u¨ber alle Werte, σdSym - Standardabweichung u¨ber alle Werte)
Nach der Wiederholung des Prozesses in Abbildung 4.33 fu¨r alle Pakete einer Mes-
sung kann eine BER-Berechnung u¨ber alle Pakete erstellt werden und die Ergebnisse
der Decodierverfahren ko¨nnen verglichen werden. Das Ermitteln der Fehlerorte mit
den dazugeho¨rigen ZVZI dient der Analyse und der Optimierung des hier vorgestell-
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ten Decodierverfahrens. Aus diesen Informationen werden zum Beispiel die Vertei-
lung der Fehlerorte, die Histogramme zur Abscha¨tzung des Bayesschen Fehlers der
ZVZI oder die Standardabweichung der Matched-Filter-Ausga¨nge gewonnen.
Der Bayessche Fehler der ZVZI wird fu¨r jeweils N=100 Datenpakete mit Hilfe der
Histogramme abgescha¨tzt, die getrennt fu¨r die verschiedenen Messsituationen be-
trachtet werden. Die Daten werden fu¨r die Histogramme wie zuvor erla¨utert in die
zwei Klassen F und F¯ eingeteilt. Die Pru¨fung, ob ein Fehler aufgetreten ist, kann fu¨r
jedes Symbol durch den Vergleich der vom Matched-Filter-Empfa¨nger decodierten
Datenfolge mit der originalen NRZ-Folge sNRZ durchgefu¨hrt werden.
Fu¨r die Soft-Viterbidecodierung wird die A-Posteriori-Wahrscheinlichkeit aus den
Daten der schon zuvor ausgewa¨hlten Messungen bei dem Abstand rLT  13 cm zwi-
schen den Spulen SLL und STL mit RC  20 kΩ gewonnen (vgl. Abschnitt 4.1.3). Aus
den Messungen mit dem DBP1- und dem DBP2-Paket ergibt sich eine gemeinsame
BER von 0, 0992, wobei der Header hier wiederum aus allen Analysen ausgenommen
wird. Daraus ergibt sich eine A-Priori-Wahrscheinlichkeit
P pF¯ q  1 BER  0, 9008 (4.10)
fu¨r alle NP  5000 DBP-Symbole [2].
Mit den Daten der Histogramme bei rLT  13 cm ko¨nnen mit dem Kerndichtescha¨t-
zer, wie in Abschnitt 4.1.3 beschrieben, eindimensionale Wahrscheinlichkeitsdichte-
funktionen fu¨r die ZV ZI2 und die ZV ZI3 abgescha¨tzt werden.
Dies erfolgt zuerst mit allen Daten der ZVZI der NP  5000 DBP-Symbole, um A-
Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen zu gewinnen. Im Folgenden werden nur
die Daten der ZVZI, deren Symbol richtig erkannt worden ist, dem Kerndichte-
scha¨tzer u¨bergeben. Daraus ergeben sich eindimensionale Likelihood-Funktionen der
ZVZI. Unter der Annahme statistischer Unabha¨ngigkeit der ZV ZI2 und der ZV ZI3
ko¨nnen durch Multiplikation aus den einzelnen eindimensionalen Wahrscheinlich-
keitsdichtefunktionen die gemeinsamen zweidimensionalen Wahrscheinlichkeitsdich-
tefunktionen berechnet werden. Aus der so ermittelten gemeinsamen A-Priori-Wahr-
scheinlichkeitsdichtefunktion fpZV ZI2, ZV ZI3q sowie der gemeinsamen Likelihood-
Funktion fpZV ZI2, ZV ZI3|F¯ q und der A-Priori-Wahrscheinlichkeit P pF¯ q kann nach
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dem Bayes-Theorem eine A-Posteriori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion
fpF¯ |ZV ZI2, ZV ZI3q berechnet werden. Auf Grund der Abha¨ngigkeit von zwei Be-
obachtungen besitzt die A-Posteriori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion
fpF¯ |ZV ZI2, ZV ZI3q demnach ebenfalls zwei Dimensionen. Aus ihr wird eine Ma-
trix ermittelt, in der fu¨r jede Kombination diskretisierter ZV ZI2 und ZV ZI3 eine
bedingte Wahrscheinlichkeit P pF¯ |ZV ZI2, ZV ZI3q hinterlegt ist, die eine zusa¨tzli-
che Information u¨ber die Zuverla¨ssigkeit eines Symbols fu¨r den Soft-Viterbidecoder
liefert.
Fu¨r den Soft-Viterbidecodierer wird der recodierte Datenstrom s1COD mit der A-
Posteriori-Wahrscheinlichkeit
P pF¯ |ZV ZI2, ZV ZI3q  P pZV ZI2, ZV ZI3|F¯ q  P pF¯ q
P pZV ZI2, ZV ZI3q (4.11)
fu¨r eine korrekte Erkennung unter Kenntnis der Beobachtung der ZVZI gewichtet,
die nach dem Bayes-Theorem berechnet wird (vgl. Gleichung 3.58). Da der Header
im Lesegera¨t bekannt ist, werden die ersten sieben Symbolformen fest hinterlegt
und mit einer Wahrscheinlichkeit von 1 versehen. Die restlichen Symbole werden bei
einem HIGH-Level von 1 und einem LOW-Level von 1 mit der A-Posteriori-Wahr-
scheinlichkeit gewichtet (vgl. Abbildung 4.33):
s2COD  P pF¯ |ZV ZI2, ZV ZI3q  s1COD. (4.12)
Der Soft-Viterbidecodierer in Matlab R© beno¨tigt ein Eingangssignal bestehend aus
Werten im Integer-Datenformat, die im Bereich zwischen Null und einer Zweierpo-
tenz minus Eins liegen [76]. Null repra¨sentiert dabei die als zuverla¨ssigste erkannte
NULL und der maximale Integer-Wert repra¨sentiert die als zuverla¨ssigste erkannte
EINS [76]. Dabei ist eine Quantisierung in bis zu 13 bit mo¨glich [76]. Vor der eigent-
lichen Decodierung in Matlab R© erfolgt somit eine Quantisierung und eine Abbil-
dung der gewichteten Daten auf den entsprechenden Bereich. In der anschließenden
Soft-Viterbidecodierung wird die am wahrscheinlichsten gesendete NRZ-Datenfolge
ermittelt, welche hier wiederum mit der bekannten Datenfolge sNRZ verglichen wird.
Das Ergebnis der Soft-Viterbidecodierung verbessert sich dabei mit einer Verfeine-
rung der Quantisierung, bis ein Optimum erreicht ist. Eine Quantisierung auf 7 bit
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hat sich dabei im vorliegenden Fall als optimal erwiesen. Bei einer weiteren Verfei-
nerung ergeben sich keine weiteren Verbesserungen.
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5.1 U¨bertragung von Energie und Daten
Diese Arbeit legt einen besonderen Fokus auf Transpondersysteme mit Spulen ho-
her Gu¨te. An dieser Stelle soll exemplarisch gezeigt werden, inwiefern Spulen hoher
Gu¨te die Energieversorgung des Transponders verbessern. Dafu¨r wird die Energie-
u¨bertragungsfunktion HEpfq mit der Lesegera¨tespule SLF und der Transponderspule
STF bei RC  200 kΩ betrachtet. Als Referenzgu¨te fu¨r die Lesegera¨tespule wird zum
einen die originale Gu¨te Q  287 der SLF genutzt und zum anderen auf die fu¨r ein
Lesegera¨t nach dem Stand der Technik hohe Antennengu¨te von Q  44 zuru¨ck-
gegriffen (vgl. Kapitel 2). Aus diesen beiden Antennengu¨ten ergeben sich bei einer
gegebenen Induktivita¨t der SLF die Verlustwidersta¨nde der Spulen. Werden diese mit
einem in Experimenten ermittelten Verlustwiderstand fu¨r den Innenwiderstand der
Klasse-D-Endstufe und fu¨r die Verluste im kapazitiven Netzwerk beaufschlagt, so
sinkt die Gu¨te des Schwingkreises mit der originalen SLF auf QR   200, wa¨hrend die
Gu¨te des Schwingkreises mit einer Antennenspule nach dem Stand der Technik bei
QR ¡ 40 bleibt. Wird die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq mit den beiden durch
zusa¨tzliche Verluste verringerten Gu¨tewerten bei einer Kopplung (M  5  106 H)
simuliert (vgl. Abbildung 5.1), so ergibt sich trotz der Verluste durch den Innenwider-
stand der Klasse-D-Endstufe und das kapazitive Netzwerk eine um 13 dB verbesserte
Spannungsversorgung durch die hohe Gu¨te der Lesegera¨tespule SLF .
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Abbildung 5.1: Die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq simuliert mit den Werten
der Transponderspule STF und den Werten der Lesegera¨tespule SLF (gru¨n) sowie mit
den Werten einer Lesegera¨tespule mit geringerer Gu¨te, wie sie nach dem Stand der
Technik in Transpondersystemen eingesetzt wird (rot)
Im Kapitel 3 wurde ein Modell eines Transpondersystems hergeleitet, welches Um-
gebungsa¨nderungen durch einen Parametervektor p aus den Variablen L1R, R
1
R und
M beru¨cksichtigt.
Der Vorteil eines Modells liegt unter anderem darin, dass Parameter einzeln variiert
werden ko¨nnen, ohne, wie es in der realen Umgebung ha¨ufig vorkommt, automatisch
andere Parameter mit zu a¨ndern.1
Bei einer hohen Gu¨te der Antennenspule fallen die U¨bertragungsfunktionen neben
ihren Maxima im Amplitudenverlauf stark ab. Dies bedeutet fu¨r die Energieu¨ber-
tragungsfunktion HEpfq und die Datenu¨bertragungsfunktion HDpfq, dass zum einen
die Energieversorgung des Transponders von der korrekten Tra¨gerfrequenz abha¨ngt
1Die Abbildungen A.1, A.2 und A.3 im Anhang zeigen die Auswirkung der Variation eines
einzelnen Parameters des Parametervektors pD auf die U¨bertragungsfunktionen.
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sowie zum anderen, dass die Bandbreite fu¨r die Daten sehr gering ist und die Daten
durch das System stark geda¨mpft und verzerrt werden.
Die Bandbreite der U¨bertragungsfunktionen sinkt mit einem verringerten Wider-
stand RR im Lesegera¨teschwingkreis, wobei die Bandbreite der Datenu¨bertragungs-
funktion HDpfq proportional zum Widerstand RR ist.
Die Bandbreite der Datenu¨bertragungsfunktion HDpfq und die Bandbreite der Su-
perpositionsu¨bertragungsfunktion HSpfq sind nicht von der Kopplung der Schwing-
kreise abha¨ngig. Bei der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und der Gesamtu¨ber-
tragungsfunktion HGpfq steigt die Bandbreite bei Erho¨hung der Kopplung, bis
schließlich bei hoher Kopplung zwei Maxima auftreten. Bei einem gleich bleiben-
den Modulationsgrad am Transponder steigt der Modulationsgrad am Empfa¨nger
mL bei Erho¨hung der Kopplung durch den ho¨heren Versta¨rkungsfaktor in der Da-
tenu¨bertragungsfunktion HDpfq, wa¨hrend die Superpositionsu¨bertragungsfunktion
HSpfq konstant bleibt.
Die Modulation erfolgt u¨ber die A¨nderung der U¨bertragungsfunktionen HEpfq und
HDpfq durch das Belasten des Transponderschwingkreises mit dem Modulationswi-
derstand RMOD. Die Abbildung 5.2 zeigt die unterschiedlichen Auswirkungen in den
U¨bertragungsfunktionen bei geringer Kopplung zwischen den Schwingkreisen.
Wa¨hrend die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq bei geschaltetem Modulationswi-
derstand deutliche Unterschiede zu der U¨bertragungsfunktion ohne Modulationswi-
derstand zeigt, so sind in der Datenu¨bertragungsfunktion HDpfq nur leichte Vera¨n-
derungen zu erkennen.
5.1.1 Auswertung der U¨bertragungsfunktionen zur Verbes-
serung der Energieu¨bertragung
Der Vergleich von Simulationen und Messungen der U¨bertragungsfunktionen zeigt
die Zuverla¨ssigkeit des Modells. Wie im Abschnitt 4.1 beschrieben, werden die Ener-
gieu¨bertragungsfunktion HEpfq und die Gesamtu¨bertragungsfunktion HGpfq zu die-
sem Zweck bei verschiedenen Umgebungseinflu¨ssen mit einem Netzwerkanalysator
gemessen.
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Abbildung 5.2: Simulation der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und der Da-
tenu¨bertragungsfunktion HDpfq ohne Modulationswiderstand (blau durchgezogen)
und mit einem Modulationswiderstand (rot gestrichelt), der den Transponder-
schwingkreis belastet, in einem Transpondersystem mit den Luftspulen SLL und STL
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Es wird eine Versuchsumgebung ausgewa¨hlt, in der die Kopplung zwischen einer Le-
segera¨tespule und einer Transponderspule auf Ferritsta¨ben variiert wird. Eine weitere
Versuchsumgebung zeigt den Einfluss einer der im Kapitel 4 vorgestellten Metallplat-
ten auf das Transpondersystem. Im zweiten Teil dieses Kapitels wird im Abschnitt
5.2.2 eine dritte Versuchsumgebung - der Demonstrator der Transportkiste - be-
trachtet. Hier ko¨nnen die U¨bertragungsfunktionen in praxisnahen Situationen bei
verschiedenen Beladungen der Transportkiste untersucht werden.
5.1.1.1 Variation des Abstandes rLT zwischen zwei Ferritstabspulen
Bei der Messung mit dem Netzwerkanalysator wird eine nicht vernachla¨ssigbare
Eingangskapazita¨t an die Ausgangsklemmen des jeweiligen Systems geschaltet. Diese
wird fu¨r die Messung der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq mit einer angepassten
Abstimmkapazita¨t kompensiert. Bei der Messung der Gesamtu¨bertragungsfunktion
HGpfq ergibt sich nur eine geringfu¨gige Abweichung, da sich der Abgriff im zum
Abstimmkondensator parallelen kapazitiven Spannungsteiler befindet.
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Abbildung 5.3: Die Superpositionsu¨bertragungsfunktion HSpfq und die Daten-
u¨bertragungsfunktion HDpfq simuliert mit den Spulen SLF und STF bei einem vari-
ierenden Abstand rLT zwischen der Lesegera¨tespule und der Transponderspule fu¨r
RC  200 kΩ. Je dunkler die U¨bertragungsfunktion geplottet wurde, desto na¨her
befindet sich die Transponderspule an der Lesegera¨tespule
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Abbildung 5.4: Die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und die Gesamtu¨bertra-
gungsfunktion HGpfq simuliert und gemessen mit den Spulen SLF und STF bei einem
variierenden Abstand rLT zwischen der Lesegera¨tespule und der Transponderspule
fu¨r RC  200 kΩ. Je dunkler die U¨bertragungsfunktion geplottet wurde, desto na¨her
befindet sich die Transponderspule an der Lesegera¨tespule
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Einzig bei der Simulation der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGpfq bei hoher Kopp-
lung muss die nun verringerte Kapazita¨t CT fu¨r den Vergleich mit der Messung
beachtet werden, da die Abstimmung des Transponders sichtbaren Einfluss auf die
am Lesegera¨t gemessene U¨bertragungsfunktion besitzt. Die Abbildungen 5.3 und 5.4
zeigen den Einfluss einer Erho¨hung der Kopplung zwischen der Lesegera¨te- und der
Transponderspule.
Mit Erho¨hung der Kopplung M erho¨hen sich bei dieser Messung auch leicht die
Induktivita¨t LT und der Widerstand RT der Transponderspule STF durch den Ein-
fluss des Ferrits der Lesegera¨tespule SLF . Da die Abha¨ngigkeit durch Messungen
bekannt ist, kann sie bei der Berechnung der Arrays HGS zur Parameterscha¨tzung
und AfC zur entsprechenden Hinterlegung der optimalen Tra¨gerfrequenzen beru¨ck-
sichtigt werden.
5.1.1.2 Variation des Abstandes rLM zwischen einer Lesegera¨tespule und
einer Stahlplatte
Die Abbildungen 5.5 und 5.6 zeigen den Einfluss einer Stahlplatte auf die U¨bertra-
gungsfunktionen bei Anna¨herung an die Lesegera¨tespule SLL .
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Abbildung 5.5: Die Superpositionsu¨bertragungsfunktion HSpfq und die Daten-
u¨bertragungsfunktion HDpfq simuliert mit den Spulen SLL und STF bei einem
variierenden Abstand rLM zwischen der Lesegera¨tespule und der Stahlplatte fu¨r
RC  20 kΩ. Je dunkler die U¨bertragungsfunktion geplottet wurde, desto na¨her
befindet sich das Metall an der Lesegera¨tespule - nach [43], modifiziert
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Abbildung 5.6: Die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und die Gesamtu¨bertra-
gungsfunktion HGpfq simuliert und gemessen mit den Spulen SLL und STF bei ei-
nem variierenden Abstand rLM zwischen der Lesegera¨tespule und der Stahlplatte
fu¨r RC  20 kΩ. Je dunkler die U¨bertragungsfunktion geplottet wurde, desto na¨her
befindet sich das Metall an der Lesegera¨tespule - nach [43], modifiziert
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Der Abstand zwischen der Lesegera¨tespule SLL und der Transponderspule STF be-
trug rLT  5 cm [43]. Das Metall befand sich zuna¨chst nicht im Feld und wurde
anschließend bei paralleler Ausrichtung der Metallplatte zur Lesegera¨tespule in ver-
schiedenen Absta¨nden positioniert (rLM  6 cm, 4 cm, 2 cm, 1 cm und 0 cm) [43]. Bei
Verringerung des Abstands rLM zur Lesegera¨tespule verringert sich auch automatisch
der Abstand zur Transponderspule. Die Abweichungen in den gemessenen Energie-
u¨bertragungsfunktionen bei rLM  1 cm und rLM  0 cm ko¨nnen auf diesen Umstand
und eine verringerte Kopplung zum Transponder zuru¨ckgefu¨hrt werden [54]. Auf die
Frequenzen, an denen die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq maximal wird, hat
dies jedoch nahezu keinen Einfluss.
Die Maxima der U¨bertragungsfunktionen sind in Tabelle 5.1 aufgefu¨hrt. Die Fre-
quenz fMax bezeichnet dabei diejenige Frequenz, in welcher der Betrag der entspre-
chenden U¨bertragungsfunktion maximal wird. Die Auswertung beginnt mit dem
Aufbau ohne Metallplatte und endet bei einem Abstand von rLM  0 cm.
rLM/cm - 6 4 2 1 0
fMax/kHz
Simulation (RC  20 kΩ)
HSpfq 123,81 124,45 125,75 129,87 136,11 148,81
HDpfq 123,82 124,46 125,76 129,91 136,27 149,59
HEpfq 123,83 124,47 125,76 129,65 135,28 127,13
HGpfq 123,81 124,45 125,75 129,88 136,12 148,82
Messung (RC  20 kΩ)
HEpfq 123,73 124,48 125,53 129,72 135,42 127,02
HGpfq 123,73 124,33 125,53 129,87 136,31 149,20
Tabelle 5.1: Maxima in den U¨bertragungsfunktionen mit den Spulen SLL und STF
bei Variation des Abstand rLM zu einer Stahlplatte fu¨r RC  20 kΩ - Werte von
HEpfq und HGpfq bei 0 cm aus [43]
Sobald die Gu¨te der Lesegera¨tespule durch den Einfluss des Metalls signifikant sinkt,
laufen das Maximum der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGpfq und das Maximum
der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq auseinander [54].
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Die Messung wurde mit einem Ersatzwiderstand fu¨r den Chip von RC  200 kΩ
wiederholt. Die Abbildungen 5.7 und 5.8 zeigen die Messungen und Simulationen
der U¨bertragungsfunktionen beispielhaft ohne Metall und bei den Absta¨nden rLM 
6 cm, 1 cm und 0 cm.
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Abbildung 5.7: Die Superpositionsu¨bertragungsfunktion HSpfq und die Daten-
u¨bertragungsfunktion HDpfq simuliert mit den Spulen SLL und STF bei einem
variierenden Abstand rLM zwischen der Lesegera¨tespule und der Stahlplatte fu¨r
RC  200 kΩ. Je dunkler die U¨bertragungsfunktion geplottet wurde, desto na¨her
befindet sich das Metall an der Lesegera¨tespule
Die Maxima der in den Abbildungen 5.7 und 5.8 gezeigten U¨bertragungsfunktionen
sind in Tabelle 5.2 aufgefu¨hrt. Mit der Frequenz im Maximum des Betrags der
Energieu¨bertragungsfunktion fMaxE und der Frequenz im Maximum des Betrags der
Gesamtu¨bertragungsfunktion fMaxG kann ein
∆fMax  fMaxE  fMaxG (5.1)
ermittelt werden [43]. Der Gewinn in der Spannungsversorgung durch eine Regelung
der Tra¨gerfrequenz fC in das Maximum der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq
anstatt in das Maximum der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGpfq wird in der loga-
rithmischen Darstellung u¨ber
∆HE pdBq  |HEpfMaxEq| pdBq  |HEpfMaxGq| pdBq (5.2)
ermittelt [43].
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Abbildung 5.8: Die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und die Gesamtu¨bertra-
gungsfunktion HGpfq simuliert und gemessen mit den Spulen SLL und STF bei ei-
nem variierenden Abstand rLM zwischen der Lesegera¨tespule und der Stahlplatte fu¨r
RC  200 kΩ. Je dunkler die U¨bertragungsfunktion geplottet wurde, desto na¨her
befindet sich das Metall an der Lesegera¨tespule - nach [54], modifiziert
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rLM/cm - 6 1 0
fMax/kHz
Simulation (RC  200 kΩ)
HSpfq 123,56 124,39 133,77 147,46
HDpfq 123,56 124,39 133,87 148,12
HEpfq 123,58 124,43 132,88 126,21
HGpfq 123,54 124,37 133,78 147,47
Messung (RC  200 kΩ)
HEpfq 123,58 124,18 133,02 126,42
HGpfq 123,58 124,33 133,91 147,40
Tabelle 5.2: Maxima in den U¨bertragungsfunktionen mit den Spulen SLL und STF
bei Variation des Abstand rLM zu einer Stahlplatte fu¨r RC  200 kΩ - Werte von
HEpfq und HGpfq bei 0 cm aus [43]
Tabelle 5.3 und Tabelle 5.4 zeigen die Differenzen ∆fMax und die Werte des Ge-
winns in der Energieversorgung ∆HE pdBq, die sich bei der erfolgreichen Anwendung
des Verfahrens der Tra¨gerfrequenzadaption gegenu¨ber einem adaptiven System nach
dem Stand der Technik (vgl. Abschnitt 2.1.1) ergeben.
Simulation (RC  20 kΩ) Messung (RC  20 kΩ)
rLM/cm ∆fMax/kHz ∆HE/dB ∆fMax/kHz ∆HE/dB
- 0,02 0,01 0,00 0,00
6 0,02 0,00 0,15 0,10
4 0,01 0,00 0,00 0,00
2 0,23 0,09 0,15 0,06
1 0,84 0,24 0,90 0,27
0 21,69 2,38 22,18 2,83
Tabelle 5.3: Differenz ∆fMax und Gewinn in der Energieversorgung ∆HE pdBq mit
den Spulen SLL und STF mit RC  20 kΩ bei sechs verschiedenen Konstellationen,
in denen der Abstand rLM zu einer Stahlplatte variiert - Werte bei 0 cm aus [43]
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Simulation (RC  200 kΩ) Messung (RC  200 kΩ)
rLM/cm ∆fMax/kHz ∆HE/dB ∆fMax/kHz ∆HE/dB
- 0,04 0,04 0,00 0,00
6 0,06 0,05 0,15 0,44
1 0,90 0,38 0,90 0,41
0 21,26 7,17 20,98 7,30
Tabelle 5.4: Differenz ∆fMax und Gewinn in der Energieversorgung ∆HE pdBq mit
den Spulen SLL und STF und RC  200 kΩ bei vier verschiedenen Konstellationen,
in denen der Abstand rLM zu einer Stahlplatte variiert - Werte bei 0 cm aus [43] und
[54]
Bei keinem oder nur leichtem Einfluss des Metalls regelt sich das hier vorgestellte
Verfahren zur Tra¨gerfrequenzadaption in die gleichen Frequenzen wie ein adaptives
Verfahren nach dem Stand der Technik. Somit ergeben sich auch keine Unterschie-
de in den Maxima. Wird der Einfluss des Metalls sta¨rker, so sinkt die Gu¨te der
Spule SLL und das Verfahren regelt sich in das Maximum der Energieu¨bertragungs-
funktion HEpfq anstatt in das Maximum der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGpfq,
welches nun nicht mehr mit dem Maximum von HEpfq u¨bereinstimmt. Dies fu¨hrt zu
der entsprechenden Optimierung gegenu¨ber einem Verfahren nach dem Stand der
Technik. Zu beachten ist, dass dieser Effekt bei Lesegera¨tespulen geringerer Gu¨te
fru¨her und sta¨rker zum Tragen kommt. Indessen versta¨rkt eine hohe Gu¨te der Trans-
ponderspule und ein hoher Realteil der Chipimpedanz den Effekt. Tabelle 5.5 zeigt
die Ergebnisse fu¨r die Spulen SLL und STF mit RC  200 kΩ, wenn die Gu¨te der SLL
in der Simulation auf Q  44 (vgl. Unterkapitel 2.1) reduziert wird.
Abbildungen 5.9 zeigt die Ergebnisse einer Simulation, welche fu¨r die Parametervek-
toren pD, mit denen ebenfalls das Gesamtu¨bertragungsfunktionsarray HGS simuliert
wird, die optimale Tra¨gerfrequenz anhand der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq
ermittelt (vgl. Abschnitt 3.1.3). Die optimalen Tra¨gerfrequenzen werden in einem
dreidimensionalen Array AfC fu¨r die jeweiligen Kombinationen der Parameter L
1
R,
R1R und M hinterlegt.
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Simulation (RC  200 kΩ)
rLM/cm ∆fMax/kHz ∆HE/dB
- 0,53 0,47
6 0,51 0,43
4 0,19 0,07
2 2,13 1,42
1 9,26 4,22
0 22,15 9,24
Tabelle 5.5: Differenz ∆fMax und Gewinn in der Energieversorgung ∆HE pdBq
mit der geda¨mpften Spule SLL (Q  44) und der Spule STF und RC  200 kΩ bei
sechs verschiedenen Konstellationen, in denen der Abstand rLM zu einer Stahlplatte
variiert
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Abbildung 5.9: Optimale Tra¨gerfrequenzen fCOpt fu¨r ein Transpondersystem mit
den Spulen SLL und STF , abha¨ngig von der Variation der Ersatzinduktivita¨t L
1
R und
dem Ersatzwiderstand R1R bei einer Gegeninduktivita¨t von M  5  106 H (oben)
und von M  1  104 H (unten) fu¨r RC  20 kΩ
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5.1.2 Auswertungen zur Demodulation und Detektion
Bei Versuchen mit Antennen hoher Gu¨te ko¨nnen die Daten am Rande der Energie-
reichweite mit Standard-Matched-Filtern (vgl. Abschnitt 2.1.4) nicht mehr korrekt
detektiert werden. Dies bedeutet, dass die Energiereichweite in diesem Fall gro¨ßer
ist als die Lesereichweite. Es besteht Verbesserungsbedarf in der Detektion der emp-
fangenen Daten.
Unter der Kenntnis der Signalform am Transponder wa¨hrend der Modulation bei
der Energiereichweite und der Kenntnis der Datenu¨bertragungsfunktion HDpfq kann
eine realistische Signalform am Empfa¨nger, das sogenannte ideale Signal uIdeal, mo-
delliert werden. Aus den idealen Signalen fu¨r Sendesymbole ko¨nnen ideale Matched-
Filter-Koeffizienten fu¨r die Energiereichweite gewonnen werden. In Abbildung 5.10
befinden sich die idealen Symbolformen am Empfa¨nger fu¨r die entsprechenden HIGH-
LOW-U¨berga¨nge am Transponder mit dem jeweiligen Vorga¨ngerwert in Klammern.
Bei Erho¨hung der Kopplung sinkt der Modulationsgrad am Transponder mT und es
treten zusa¨tzliche, nichtlineare Effekte ein. Abbildung 5.11 zeigt die Matched-Filter-
Koeffizienten, die fu¨r geringe Absta¨nde zwischen der Lesegera¨te- und der Transpon-
derspule ermittelt worden sind.
In den Tabellen 5.1 und 5.2 ist beispielhaft zu sehen, dass die Datenu¨bertragungs-
funktion HDpfq unsymmetrisch zu der optimalen Tra¨gerfrequenz fCOpt liegen kann
(vgl. Gleichung 3.27). Dies ist an den unterschiedlichen Frequenzen fMax der Maxi-
ma der Datenu¨bertragungsfunktion und der Energieu¨bertragungsfunktion ablesbar.
Im Kapitel 4 wurden des Weiteren die a¨quivalenten TP-U¨bertragungsfunktionen
HDTPpfq bei Verstimmung und Da¨mpfung der Lesegera¨tespule SLL durch die Stahl-
platte exemplarisch gezeigt. Eine Hu¨llkurvendemodulation wu¨rde in diesem Fall,
wie im Kapitel 3 erla¨utert, zu nichtlinearen Verzerrungen fu¨hren. Koha¨rente Am-
plitudendemodulation fu¨hrt hier nur zu linearen Verzerrungen des demodulierten
Empfangssignals [65].
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Abbildung 5.10: Ideale Matched-Filter-Impulsantworten fu¨r Symbole verschiede-
ner Codierungen, abha¨ngig von einem Vorga¨ngerwert (in Klammern), modelliert fu¨r
große Absta¨nde zwischen der Lesegera¨te- und der Transponderspule nach [2]
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Abbildung 5.11: Matched-Filter-Impulsantworten fu¨r Symbole verschiedener Co-
dierungen, abha¨ngig von einem Vorga¨ngerwert (in Klammern), ermittelt aus 100
Messungen fu¨r geringe Absta¨nde zwischen der Lesegera¨te- und der Transponderspu-
le
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5.1.3 Zuverla¨ssigkeitsinformationen in der Detektion
Wie im Kapitel 4 erla¨utert, wurden ZV ZI2 und ZV ZI3 fu¨r die Gewinnung von Beob-
achtungen fu¨r den Soft-Viterbidecoder ausgewa¨hlt. Abbildung 5.12 zeigt die mittels
der Kerndichtescha¨tzung gewonnenen A-Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen
mit den dazu geho¨rigen Verteilungsfunktionen fu¨r ZV ZI2 und ZV ZI3.
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Abbildung 5.12: A-Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen und Verteilungs-
funktionen fu¨r ZV ZI2 und ZV ZI3, die wie in Abschnitt 4.1.3 beschrieben, mit-
tels Kerndichtescha¨tzung gewonnen wurden (ZV ZI2 und ZV ZI3 - Mittelwerte von
ZV ZI2 und ZV ZI3, σZV ZI2 und σZV ZI3 - Standardabweichungen von ZV ZI2 und
ZV ZI3)
Abbildung 5.13 zeigt die mittels der Kerndichtescha¨tzung gewonnenen Wahrschein-
lichkeitsdichtefunktionen unter der Bedingung F¯ , die sogenannten Likelihood-Funk-
tionen, mit den dazu geho¨rigen Verteilungsfunktionen fu¨r ZV ZI2 und ZV ZI3.
Aus den A-Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen in Abbildung 5.12 kann un-
ter der Annahme statistischer Unabha¨ngigkeit die gemeinsame A-Priori-Wahrschein-
lichkeitsdichtefunktion fu¨r ZV ZI2 und ZV ZI3 in Abbildung 5.14 berechnet werden.
Aus den Likelihood-Funktionen in Abbildung 5.13 ergibt sich entsprechend die ge-
meinsame Likelihood-Funktion fu¨r ZV ZI2 und ZV ZI3 unter der Bedingung F¯ in
Abbildung 5.15.
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Abbildung 5.13: Likelihood-Funktionen und Verteilungsfunktionen fu¨r ZV ZI2
und ZV ZI3 unter der Bedingung F¯ (kein Fehler), die wie in Abschnitt 4.1.3 be-
schrieben, mittels Kerndichtescha¨tzung gewonnen wurden (ZV ZI2 und ZV ZI3 -
Mittelwerte von ZV ZI2 und ZV ZI3, σZV ZI2 und σZV ZI3 - Standardabweichungen
von ZV ZI2 und ZV ZI3)
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Abbildung 5.14: Gemeinsame A-Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion
fpZV ZI2, ZV ZI3q fu¨r ZV ZI2 und ZV ZI3
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Abbildung 5.15: Gemeinsame Likelihood-Funktion fpZV ZI2, ZV ZI3|F¯ q fu¨r
ZV ZI2 und ZV ZI3 unter der Bedingung F¯
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Abbildung 5.16: A-Posteriori-Wahrscheinlichkeit P pF¯ |ZV ZI2, ZV ZI3q fu¨r F¯ ge-
geben ZV ZI2 und ZV ZI3
137
5.2. Demonstrator
Mit der A-Priori-Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion und der Likelihood-Funktion fu¨r
ZV ZI2 und ZV ZI3 in Abbildung 5.14 und 5.15 kann unter Kenntnis der BER nach
dem Bayes-Theorem schließlich die A-Posteriori-Wahrscheinlichkeit fu¨r F¯ gegeben
ZV ZI2 und ZV ZI3 P pF¯ |ZV ZI2, ZV ZI3q berechnet werden. Abbildung 5.16 zeigt
die Matrix, in der die von ZV ZI2 und ZV ZI3 abha¨ngigen Wahrscheinlichkeiten zur
Gewichtung der recodierten Daten fu¨r den Soft-Viterbidecoder hinterlegt sind.
5.2 Demonstrator
5.2.1 LF-Front-End
5.2.1.1 Hardwarelo¨sung fu¨r das LF-Front-End
Abbildung 5.17 zeigt die Realisierung des in [3] vorgestellten digital gesteuerten
analogen Front-Ends.
Abbildung 5.17: Platine des digital gesteuerten analogen Lesegera¨te-Front-Ends
[3]
U¨ber die Multipin-Steckerleiste kann die digitale Rapid-Prototyping-Platine ange-
schlossen werden. Gemeinsam bilden sie den Demonstrator eines adaptiven Kern-
moduls, der in dieser Entwicklungsstufe noch von einem PC aus gesteuert wird. Das
analoge FE erlaubt den Anschluss von verschiedenen Antennen mit bis zu sehr hohen
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Gu¨ten, da die Abstimmung der Spule und der Empfa¨ngerabgriff außerhalb des FE in
einem kapazitiven Netzwerk an der Antennenspule platziert sind. Beim Entwurf des
FEs wurden zu Forschungs- und Entwicklungszwecken mehrere optionale Verfahren
eingebunden. Bei einer Implementierung eines festen Konzepts kann der Hardwa-
reaufwand daher noch weitergehend reduziert werden. Die Tra¨gerfrequenz kann in
Kombination mit dem energieeffizienten Klasse-D-Versta¨rker direkt vom FPGA aus
mit Hilfe eines einfachen Rechtecksignals eingestellt werden. Die Demodulation des
Transpondersignals erfolgt vor der Abtastung und Quantisierung durch einen ADC
mit einem einfach implementierbaren koha¨renten Demodulationsverfahren mittels
eines Sample&Hold-Versta¨rkers. Dieses Verfahren ist effizient und erzeugt wie zuvor
erla¨utert keine nichtlinearen Verzerrungen durch eine zur Tra¨gerfrequenz unsymme-
trisch linearverzerrende Datenu¨bertragungsfunktion.
5.2.1.2 Digitale Steuerung des analogen LF-Front-Ends
Im Folgenden wird die Realisierung der Parameterscha¨tzung gezeigt. Dafu¨r wird
der Versuchsaufbau fu¨r die Messungen mit dem Netzwerkanalysator mit den Spu-
len SLL und STF bei Variation der Absta¨nde rLM zwischen der Stahlplatte und der
Lesegera¨teantenne herangezogen (vgl. Abschnitt 5.1.1.2). Die Lesegera¨tespule wird
an das digital gesteuerte analoge FE angeschlossen. Eine in Matlab R© programmier-
te Routine steuert die Variation der Tra¨gerfrequenz und Aufnahme von Daten mit
dem ADC 2 im FPGA. Auf diesem Wege werden die U¨bertragungsfaktoren bei
den Frequenzen, die die Stu¨tzstellen fu¨r die Ermittlung der Systemparamter bilden,
ermittelt. Die komplexen U¨bertragungsfaktoren ergeben die Gesamtu¨bertragungs-
funktion HGM , aus welcher mit der Methode der kleinsten Quadrate, wie in Kapitel
3 beschrieben, der Parametervektor pDOpt gescha¨tzt werden kann. Abbildung 5.18
zeigt die durch die Messung ermittelten Gesamtu¨bertragungsfunktionen HGM und
die dazu gescha¨tzten Gesamtu¨bertragungsfunktionen aus dem Array HGS . Mit den
jeweiligen gescha¨tzten Parametern ko¨nnen die optimalen Tra¨gerfrequenzen, die in
dem Array AfC hinterlegt sind, abgelesen werden (vgl. Abbildung 5.19).
Die Stahlplatte befand sich bei der ersten Messung nicht im Feld, anschließend wurde
der Abstand bei paralleler Ausrichtung der Metallplatte zur Lesegera¨tespule variiert
mit rLM  6 cm, 4 cm, 2 cm, 1 cm und 0 cm. Bei der Messung bei rLM  0 cm kommt
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Abbildung 5.18: Mit dem Demonstrator gemessene Gesamtu¨bertragungsfunktio-
nen HGM und die jeweiligen gescha¨tzten Gesamtu¨bertragungsfunktionen aus dem
Array HGS fu¨r ein Transpondersystem mit den Spulen SLL und STF bei verschiedenen
Absta¨nden rLM zu der Stahlplatte mit RC  20 kΩ. Je dunkler die U¨bertragungs-
funktion geplottet wurde, desto na¨her befindet sich das Metall an der Lesegera¨tespule
- nach [43], modifiziert
die Scha¨tzung an die Grenze des simulierten Parameterbereichs, da der Widerstand
sich bei diesem geringen Abstand je nach Anpressdruck stark a¨ndern kann [43].
Die erkannte Kurve mit dem ho¨chsten simulierten Widerstand zeigt daher leichte
Abweichungen zur Messung. Auf die daraus resultierende optimale Tra¨gerfrequenz
hat dies jedoch nahezu keinen Einfluss [43].
Abbildung 5.20 zeigt die am Oszilloskop gemessenen Spannungen am analogen FE
und den mittels einer Stromsonde erfassten Eingangsstrom iR im Lesegera¨teschwing-
kreis.
uR entspricht der Ausgangsspannung der Klasse-D-Versta¨rkerstufe und somit der
Eingangsspannung des Lesegera¨teschwingkreises. uRec ist das am kapazitiven Span-
nungsteiler abgegriffene Empfangssignal, mit welchem auch der Zeitpunkt der Ab-
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Abbildung 5.19: Resultierende optimale Tra¨gerfrequenzen (rot markiert) fu¨r ein
Transpondersystem mit den Spulen SLL und STF bei verschiedenen Absta¨nden rLM
zu der Stahlplatte mit RC  20 kΩ bei der konstant gehaltenen Gegeninduktivita¨t
M  5  106 H - nach [43]
tastung des Sample&Hold-Versta¨rkers und des ADC 1 gesteuert wird. uSS&H ist das
Steuersignal fu¨r den Sample&Hold-Versta¨rker, der das Empfangssignal uRec abta-
stet und das Datensignal in den Basisbandbereich verschiebt. Die Abtastung erfolgt
wegen des in Kapitel 4 ausgefu¨hrten Problems der parasita¨ren Parallelresonanz der
Lesegera¨tespule etwas vor dem Maximum. Die u¨berlagerte Schwingung der parasita¨r-
en Parallelresonanz zeigt sich nach den Klasse-D-Schaltflanken der Spannung uR in
dem Empfangssignal uRec. Der Lesegera¨teschwingkreis (hier mit der Lesegera¨tespu-
le SLL) ist, begrenzt durch die diskret einstellbaren Tra¨gerfrequenzen, im gezeigten
Fall mit einer Tra¨gerfrequenz von fC  124,07 kHz nahezu auf seine Eigenresonanz
gestimmt. Im Fall der Eigenresonanz sind die Eingangsspannung uR und der Ein-
gangsstrom iR in Phase und das Empfangssignal uRec zeigt eine Phasenverschiebung
von ϕ  90 zu uR. Der hier nicht gezeigte Abtastzeitpunkt fu¨r den ADC 1 wird
in einem sto¨rungsfreien Abschnitt wa¨hrend der zweiten Halbwelle des empfangenen
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Abbildung 5.20: Spannungen und Strom gemessen am digital gesteuerten analogen
Lesegera¨te-Front-End nach [3], modifiziert
Signals uRec gewa¨hlt, wo sich der Sample&Hold-Versta¨rker durchgehend im Halte-
modus befindet.
5.2.2 Demonstrator Transportkiste
Fu¨r das Anwendungsbeispiel fu¨r die Lesegera¨tespule SLT mit der Transponderspule
STF in der Transportkiste sollen die Auswirkungen von verschiedenen Beladungen
mit den vorgestellten Methoden gezeigt werden.
Die Messungen werden mit vier verschiedenen Konstellationen, beziehungsweise Be-
ladungen, durchgefu¨hrt:
• 1.) SLT in der leeren Transportkiste
• 2.) SLT in der Transportkiste mit Kabeln
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• 3.) SLT in der Transportkiste mit Kabeln und Stahlseilen
• 4.) SLT in der Transportkiste mit Kabeln, Stahlseilen und Scha¨keln
wobei die Transponderspule STF in allen Fa¨llen in der gleichen Ecke der Transport-
kiste in z-Richtung befestigt ist. Die Kiste ist in den Konstellationen 2.) bis 4.)
nur zum Teil beladen. Dennoch ko¨nnen die mo¨glichen auftretenden Effekte gezeigt
werden.
Die Abbildungen 5.21 und 5.22 zeigen die Auswirkungen der vier verschiedenen
Beladungen auf die U¨bertragungsfunktionen.
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Abbildung 5.21: Die Superpositionsu¨bertragungsfunktion HSpfq und die Daten-
u¨bertragungsfunktion HDpfq simuliert mit der Spule SLT in der Transportkiste und
der Transponderspule STF bei verschiedenen Beladungen der Transportkiste fu¨r
RC  20 kΩ. Die U¨bertragungsfunktionen wurden beginnend mit Konstellation 1.)
und endend mit Konstellation 4.) zunehmend dunkler geplottet
Die Gegeninduktivita¨t M musste in der Simulation fu¨r den Vergleich mit den Mes-
sungen in der 3.) Konstellation etwas verringert und in der 4.) Konstellation etwas
erho¨ht werden. Dies ist auf die vera¨nderte Charakteristik des nun von den Materia-
lien beeinflussten Magnetfeldes zuru¨ckzufu¨hren. Die Gegeninduktivita¨t befindet sich
jedoch in allen Fa¨llen bei sehr kleinen Werten im unteren einstelligen µH-Bereich.
Die Tabelle 5.6 listet die Frequenzen der Maxima in den U¨bertragungsfunktionen
auf, welche in den Simulationen und in den Messungen mit einem Widerstand am
Transponder von RC  20 kΩ ermittelt wurden.
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Abbildung 5.22: Die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und die Gesamtu¨bertra-
gungsfunktionHGpfq simuliert und gemessen mit der Spule SLT in der Transportkiste
und der Transponderspule STF bei verschiedenen Beladungen der Transportkiste fu¨r
RC  20 kΩ. Die U¨bertragungsfunktionen wurden beginnend mit Konstellation 1.)
und endend mit Konstellation 4.) zunehmend dunkler geplottet
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Konstellation 1.) 2.) 3.) 4.)
fMax/kHz
Simulation RC  20 kΩ
HSpfq 125,59 126,05 135,12 147,22
HDpfq 125,81 126,33 135,54 147,84
HEpfq 125,81 126,11 130,00 127,24
HGpfq 125,59 126,05 135,13 147,22
Messung RC  20 kΩ
HEpfq 125,98 126,27 132,57 127,17
HGpfq 125,68 126,12 134,97 147,25
Tabelle 5.6: Maxima in den U¨bertragungsfunktionen mit der Spule SLT in der
Transportkiste und der Transponderspule STF bei verschiedenen Beladungen der
Transportkiste fu¨r RC  20 kΩ
Die Tabelle 5.7 zeigt die Differenz ∆fMax und den Gewinn in der Energieversorgung
∆HE, die sich fu¨r die SLT in der Transportkiste bei der Anwendung des Verfahrens
der Tra¨gerfrequenzadaption ergeben.
Simulation (RC  20 kΩ) Messung (RC  20 kΩ)
∆fMax ∆HE ∆fMax ∆HE
/kHz /dB /kHz /dB
1.) 0,22 0,02 0,30 0,03
2.) 0,06 0,00 0,15 0,01
3.) 5,13 1,04 2,40 0,55
4.) 19,98 1,55 20,08 2,06
Tabelle 5.7: Differenz ∆fMax und Gewinn in der Energieversorgung ∆HE pdBq
mit der Spule SLT in der Transportkiste und der Transponderspule STF bei vier
Konstellationen mit verschiedenen Beladungen der Transportkiste fu¨r RC  20 kΩ
Um den Gewinn in der Energieversorgung fu¨r Transponder mit einer hohen Chipim-
pedanz abzuscha¨tzen, wird die Simulation mit den aus den Messungen bekannten
Parametern und einem Widerstand am Transponder von RC  200 kΩ wiederholt.
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Die Tabellen 5.8 und 5.9 zeigen das Maximum der jeweiligen U¨bertragungsfunktion,
die Differenz ∆fMax und den Gewinn in der Energieversorgung ∆HE.
Konstellation 1.) 2.) 3.) 4.)
fMax/kHz
Simulation RC  200 kΩ
HSpfq 125,59 126,05 135,12 147,22
HDpfq 125,81 126,33 135,54 147,84
HEpfq 125,85 125,99 126,49 126,21
HGpfq 125,58 126,05 135,13 147,22
Tabelle 5.8: Maxima in den U¨bertragungsfunktionen mit der Spule SLT in der
Transportkiste und der Transponderspule STF bei verschiedenen Beladungen der
Transportkiste fu¨r RC  200 kΩ
Simulation (RC  200 kΩ)
∆fMax ∆HE
/kHz /dB
1.) 0,27 0,07
2.) 0,06 0,00
3.) 8,64 5,17
4.) 21,01 6,94
Tabelle 5.9: Differenz ∆fMax und Gewinn in der Energieversorgung ∆HE pdBq
mit der Spule SLT in der Transportkiste und der Transponderspule STF bei vier
Konstellationen mit verschiedenen Beladungen der Transportkiste fu¨r RC  200 kΩ
Bei geringen Kopplungen hat die Gegeninduktivita¨t M nur einen minimalen Einfluss
auf die Gesamtu¨bertragungsfunktion HG sowie auf die optimalen Tra¨gerfrequenzen
in AfC . Fu¨r die Spule SLT und STF ist die Kopplung in allen Fa¨llen so gering, dass sie
fu¨r eine Regelung in die optimale Frequenz nicht unterschieden werden muss. Das
Array mit den optimalen Tra¨gerfrequenzen in Abbildung 5.23 wurde daher nur fu¨r
eine Gegeninduktivita¨t von M  2  106 H berechnet.
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Abbildung 5.24 zeigt die gemessenen Gesamtu¨bertragungsfunktionen HGM und die
entsprechend dazu gescha¨tzten Gesamtu¨bertragungsfunktionen aus dem Array HGS .
In Abbildung 5.25 sind die fu¨r die jeweiligen gescha¨tzten Parameter hinterlegten
optimalen Tra¨gerfrequenzen mit Punkten in dem Array AfC markiert.
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Abbildung 5.23: Optimale Tra¨gerfrequenzen fCOpt fu¨r ein Transpondersystem mit
der Spule SLT in der Transportkiste und der Transponderspule STF abha¨ngig von der
Variation der Ersatzinduktivita¨t L1R und dem Ersatzwiderstand R
1
R bei RC  20 kΩ
und einer Gegeninduktivita¨t von M  2  106 H
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Abbildung 5.24: Mit dem Demonstrator gemessene Gesamtu¨bertragungsfunktio-
nen HGM und die jeweiligen gescha¨tzten Gesamtu¨bertragungsfunktionen aus dem
Array HGS fu¨r ein Transpondersystem mit der Spule SLT in der Transportkiste und
der Transponderspule STF bei verschiedenen Beladungen mit RC  20 kΩ. Die U¨ber-
tragungsfunktionen wurden beginnend mit Konstellation 1.) und endend mit Kon-
stellation 4.) zunehmend dunkler geplottet
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Abbildung 5.25: Resultierende optimale Tra¨gerfrequenzen fu¨r ein Transponder-
system mit der Spule SLT in der Transportkiste und der Transponderspule STF bei
verschiedenen Beladungen mit RC  20 kΩ
5.2.3 Basisbandsignalverarbeitung mit realen Signalen
Wie zuvor erla¨utert, bedarf es insbesondere bei der Verwendung von Spulen hoher
Gu¨te einer Verbesserung der Detektionsverfahren gegenu¨ber den Verfahren aus dem
Stand der Technik fu¨r LF-Transpondersysteme. Die auftretenden Sto¨rungen in den
mit dem Demonstrator des adaptiven Kernmoduls aufgenommenen Basisbandsigna-
len sind nicht nur in einem Rauschen zu sehen, sondern sie sind auch periodisch.
Eine Simulation oder Messung mit weißem Rauschen wu¨rde die Realita¨t nicht ab-
bilden. Daher werden die Ergebnisse der verschiedenen Detektionsverfahren u¨ber
dem Abstand angegeben. Fu¨r die Messungen wird die Lesegera¨tespule SLL und die
Transponderspule STL verwendet. Die Auswertung erfolgt jeweils u¨ber 100 Pakete
pro Messung, wobei ohne den Header NP  2500 Symbole pro Messposition und
ausgewa¨hlter Testpaketdatenfolge ausgewertet werden.
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Um die Verbesserung durch die angepassten Matched-Filter-Koeffizienten zu ermit-
teln, die abha¨ngig von einem Vorga¨ngerwert mit der a¨quivalenten Tiefpass-Daten-
u¨bertragungsfunktion HDTP berechnet wurden (Set 1), werden die Ergebnisse mit
denen von Standard-Matched-Filter-Koeffizienten verglichen. Dazu wird die Deco-
dierung mit den angepassten Matched-Filter-Koeffizienten fu¨r Manchester mit der
Decodierung mit Hilfe eines rechteckigen Manchestersymbols verglichen.
Ohne eine Anpassung der Synchronisierung beim Heruntertasten der Matched-Filter-
Ausga¨nge ko¨nnen mit dem Standard-Matched-Filter-Empfa¨nger kaum Daten rich-
tig decodiert werden. Daher erfolgt eine manuelle Anpassung der Synchronisierung
anhand von Messungen bei verschiedenen Absta¨nden mit dem MAN1-Signal. Abbil-
dung 5.26 zeigt die Verbesserung des Matched-Filter-Empfa¨ngers mit den angepas-
sten Matched-Filter-Koeffizienten gegenu¨ber einem Matched-Filter-Empfa¨nger mit
Standard-Koeffizienten, dessen Abtastung manuell synchronisiert wurde.
Abbildung 5.27 zeigt die Ergebnisse, die sich bei der Decodierung mit dem Matched-
Filter-Set 1 und dem Matched-Filter-Set 2 mit den vier mo¨glichen Testpaketen u¨ber
dem Abstand ergeben. Zusa¨tzlich wurde die Spannung am Ersatzwiderstand fu¨r
den Chip am Transponder uRL bei jedem Abstand aufgetragen. Bei den ersten drei
Messungen befindet sich die Spannung uRL in der Spannungsbegrenzung. Ab dem
Abstand rLT  3 cm sinkt die Spannung mit dem Abstand.
Bei der Matched-Filter-Decodierung ergeben sich bei geringen und bei großen Ab-
sta¨nden zwischen der Lesegera¨te- und der Transponderspule Fehler. Bei rLT  2 cm
ergibt sich eine Ha¨ufung von Fehlern in der Decodierung. Bei diesem Abstand befin-
det sich der Transponder in einem Zustand der Energieu¨berversorgung [2]. Durch die
nichtlinearen Bauelemente, die die Transponderschaltung vor U¨berspannung schu¨t-
zen, ergibt sich ein sehr kleiner Modulationsgrad am Transponder [2]. Das Matched-
Filter-Set 2 kann hier die Decodierung signifikant verbessern, wa¨hrend fu¨r große
Absta¨nde das Matched-Filter-Set 1 optimal bleibt.
Wie im Kapitel 4 erla¨utert, kann das vom Matched-Filter-Empfa¨nger decodierte
Signal noch einer weiteren Decodierungsstufe, dem Soft-Viterbidecoder u¨bergeben
werden. In Abbildung 5.28 ist nochmals eine deutliche Verbesserung der BER durch
die zweite Decodierungsstufe, die Soft-Decision-Decodierung des hier vorgestellten
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Abbildung 5.26: BER nach dem Korrelationsempfa¨nger mit dem Matched-Filter-
Set 1 im Vergleich zu der BER nach einem Korrelationsempfa¨nger mit einem
Standard-Matched-Filter fu¨r Manchestersymbole - nach [2], modifiziert
ZVZI-gespeisten Viterbialgorithmus, zu erkennen. Zum Vergleich wurden in den Ab-
bildungen 5.28 und 5.29 auch die Ergebnisse einer Hard-Viterbidecodierung (Viter-
bidecodierung ohne ZVZI) aufgetragen.
Da hier die Eigenschaften einer Faltungscodierung ausgenutzt werden, wird nicht
nur die BER, sondern auch die Packet Error Rate (PER) betrachtet. Aus ihr kann
entnommen werden, wie viele Pakete nur mit einer weiteren Fehlerkorrektur gelesen
werden ko¨nnten [2]. Sie wird definiert als die Anzahl der Pakete, in denen minde-
stens ein Fehler aufgetreten ist, bezogen auf die Gesamtanzahl der Pakete in einer
Messung. Bei einer PER  1 kann ohne weitere Korrektur kein einziges Paket mehr
vollsta¨ndig erkannt werden, wa¨hrend bei einer PER  0 alle Pakete korrekt erkannt
werden. Abbildung 5.29 zeigt auch fu¨r die PER nochmals eine deutliche Verbesse-
rung durch die Soft-Decision-Decodierung.
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Abbildung 5.27: BER nach dem Korrelationsempfa¨nger mit dem Matched-Filter-
Set 1 und dem Matched-Filter-Set 2 (oben) und der Verlauf der Spannung uRL
(unten) u¨ber dem Abstand
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Abbildung 5.28: BER nach dem Korrelationsempfa¨nger mit dem Matched-Filter-
Set 1 (MF), nach dem Soft-Viterbidecoder (SV) in der zweiten Stufe und im Ver-
gleich dazu nach einem Hard-Viterbidecoder (HV) in der zweiten Stufe - nach [2],
modifiziert
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Abbildung 5.29: PER nach dem Korrelationsempfa¨nger mit dem Matched-Filter-
Set 1 (MF), nach dem Soft-Viterbidecoder (SV) in der zweiten Stufe und im Ver-
gleich dazu nach einem Hard-Viterbidecoder (HV) in der zweiten Stufe - nach [2],
modifiziert
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6.1 Fazit
In der vorliegenden Arbeit wurde ein Modell eines Transpondersystems vorgestellt,
aus dem sich einerseits viele in der Praxis auftretende Effekte verstehen lassen und
mit dem andererseits verschiedene Verbesserungsansa¨tze entwickelt wurden. Die ent-
wickelten Ansa¨tze im Hardwarekonzept, in der Energieversorgung sowie die verschie-
denen Ansa¨tze in der Datendetektion ko¨nnen dabei getrennt oder auch kombiniert
je nach Bedarf in der Entwicklung von Transpondersystemen angewendet werden.
Des Weiteren wurde in dieser Arbeit ein Demonstrator eines adaptiven Kernmoduls
fu¨r mobile Transponderanwendungen (Abbildung 5.17) entwickelt, der sowohl fu¨r
ID- als auch fu¨r Sensortransponder verwendet werden kann. Mit Hilfe des Demon-
strators wurden die Ansa¨tze aus der digitalen Signalverarbeitung fu¨r eine verbesserte
Energieversorgung und Datendetektion untersucht.
Zusammengefasst wurden die folgenden Ansa¨tze entwickelt:
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• Demonstrator mit einem digital gesteuerten analogen FE mit den Eigenschaf-
ten
– hohe Antennengu¨te realisierbar (Hardware)
– reduzierter Hardwareaufwand
– adaptierbare Tra¨gerfrequenz
– flexibel einsetzbar
– energieeffizient
• Entwicklung von einem Modell eines Transpondersystems und neuer, adaptiver
Verfahren in der digitalen Signalverarbeitung
– Modell
∗ Vergleich mit Messungen zeigt die Zuverla¨ssigkeit
∗ ermo¨glicht die gezielte Nachbildung eines Effekts
∗ vertieft das Versta¨ndnis fu¨r die Kombination von verschiedenen Ef-
fekten in der Praxis
– verbesserte Energieversorgung
∗ hohe Antennengu¨te realisierbar (Algorithmen)
∗ Verfahren zur Tra¨gerfrequenzadaption
– verbesserte Datendetektion
∗ Anpassung der Matched-Filter im Korrelationsempfa¨nger (1. Stufe)
· Matched-Filter-Set 1 fu¨r große Absta¨nde
· Matched-Filter-Set 2 fu¨r geringe Absta¨nde
∗ Soft-Viterbidecoder (2. Stufe)
· zeitliche Varianz der Unsicherheit
· Soft-Decision-Decodierung unter Einbindung von ZVZI
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6.1.1 Demonstrator mit einem digital gesteuerten analogen
Front-End
Das Konzept eines digital gesteuerten analogen Front-End (FE) (vgl. Abbildung
4.27) konnte erfolgreich umgesetzt werden. Durch die Ermo¨glichung von Lesegera¨te-
spulen hoher Gu¨te kann die Energieversorgung des Transponders bei einem gestimm-
ten System deutlich verbessert werden. Im Unterkapitel 5.1 wurde eine um 13 dB
verbesserte Spannungsversorgung durch eine hohe Gu¨te anhand eines praktischen
Beispiels berechnet. Die Auswirkungen des Verfahrens zur Tra¨gerfrequenzadaption
auf ID- und Sensortransponder bei einer Verstimmung der Lesegera¨teantenne wur-
den anhand von zwei unterschiedlichen Widersta¨nden RC am Transponder gezeigt,
die die Charakteristik dieser Transponderarten nachbilden.
Da das Basisbandsignal mit der Tra¨gerfrequenz abgetastet wird, wird bei einem
Transponder, welcher seinen Takt aus dem Feld generiert, eine konstante Symbol-
la¨nge im Digitalbereich des Lesegera¨tes erzeugt. Somit sind adaptive Verfahren zur
Anpassung an verschiedene Symbolla¨ngen, beziehungsweise Datenraten, wie es bei
den im Abschnitt 2.1.4 vorgestellten Verfahren eingesetzt wird, nicht erforderlich.
Es ist zu beachten, dass es bei der Kombination des Verfahrens zur Optimierung
der Tra¨gerfrequenz bei Verstimmung des Lesegera¨teschwingkreises und dem vorge-
stellten Demodulationsverfahren zu dem Fall kommen kann, dass der Abtastimpuls
des Sample&Hold-Versta¨rkers zeitgleich zum Schaltimpuls des Klasse-D-Versta¨rkers
liegt. Dies kann durch den Einsatz eines u¨bergeordneten Algorithmus unterbunden
werden. Der Verlust in der Basisbandamplitude durch die etwas verschobene Abta-
stung ist vergleichsweise gering. Daru¨ber hinaus sollte beim Spulenentwurf darauf
geachtet werden, mo¨glichst kleine parasita¨re Kapazita¨ten zu erzielen oder die pa-
rasita¨re Resonanz durch beispielsweise Ferrite zu da¨mpfen. Das Demodulationsver-
fahren ist einfach implementierbar und adaptiert sich problemlos bei Vera¨nderung
der Tra¨gerfrequenz, da es nicht wie u¨bliche Amplitudendemodulationsverfahren auf
analoge Filter im direkten Empfangspfad angewiesen ist. Daru¨ber hinaus verwendet
das digital gesteuerte analoge FE ein koha¨rentes Demodulationsverfahren, welches
im Gegensatz zu der Hu¨llkurvendemodulation auch bei zur Tra¨gerfrequenz unsym-
metrischen Verzerrungen nicht zu nichtlinearen Verzerrungen des Basisbands fu¨hrt.
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Dies ermo¨glicht die Anwendung der entwickelten Tra¨gerfrequenzadaption zur besse-
ren Energieversorgung des Transponders bei Verstimmung und Da¨mpfung der Lese-
gera¨teantenne.
6.1.2 Entwicklung des Modells eines Transpondersystems
und neuer, adaptiver Verfahren in der digitalen Si-
gnalverarbeitung
Um variierende Umgebungseinflu¨sse auf ein Transpondersystem zu erfassen, wurde
ein Modell mit variablen Parametern entwickelt. Die Zuverla¨ssigkeit des Modells
konnte in verschiedenen Versuchsaufbauten mit den entsprechenden Messungen im
Kapitel 5 gezeigt werden. Unter Kenntnis des Modells konnten verschiedene Algo-
rithmen in der digitalen Signalverarbeitung entworfen werden, die die U¨bertragung
von Energie und Daten verbessern.
Wird der Lesegera¨teschwingkreis verstimmt und geda¨mpft, so kann das hier ent-
wickelte Verfahren zur Tra¨gerfrequenzadaption die Energieversorgung des Transpon-
ders verbessern. Mit dem Verfahren zur Tra¨gerfrequenzadaption kann, im Gegensatz
zu adaptiven Systemen nach dem Stand der Technik, u¨ber eine Scha¨tzung des opti-
malen Parametervektors auch dann noch die optimale Tra¨gerfrequenz ermittelt wer-
den, wenn das Maximum der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq nicht mehr mit
dem Maximum der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGpfq u¨bereinstimmt. Dies fu¨hrt,
abha¨ngig von dem Einfluss der Umgebung und den initialen Systemparametern zu
Verbesserungen in der Energieversorgung. Im Unterkapitel 5.1 wurde gezeigt, dass
das Verfahren bei Verstimmung durch die Umgebung insbesondere bei Systemen
mit mittleren oder niedrigen Lesegera¨tespulengu¨ten im Vergleich zu bisherigen ad-
aptiven Systemen zu einer signifikanten Verbesserung der Energieversorgung fu¨hrt.
Weiterhin versta¨rken eine hohe Gu¨te der Transponderspule und ein hoher Realteil
der Chipimpedanz die Auswirkung der hier vorgestellten Tra¨gerfrequenzadaption. So
ergibt sich beispielsweise fu¨r eine Lesegera¨tespule mit einer Gu¨te von Q  44 und
einem Ersatzwiderstand fu¨r den Realteil der Chipimpedanz von RC  200 kΩ ein
Gewinn in der Energieversorgung von bis zu 9,24 dB (vgl. Tabelle 5.5) im Vergleich
zu adaptiven Verfahren nach dem Stand der Technik.
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Abha¨ngig von der Kopplung der Lesegera¨te- und der Transponderspule ergeben sich
verschiedene Besonderheiten. Bei hoher Kopplung zeigen sich im Betragsverlauf der
Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGpfq
zwei Maxima. Unter Kenntnis des Modells und der Scha¨tzung der variierenden Para-
meter kann eine Entscheidung getroffen werden, welches der lokalen Maxima der op-
timalen Tra¨gerfrequenz entspricht. Bei einfach aufgebauten Transponderschaltungen
kann sich der Wert der Transponderimpedanz bei Energieu¨berversorgung signifikant
vera¨ndern. In diesem Fall ist eine genaue Scha¨tzung der optimalen Tra¨gerfrequenz,
beziehungsweise des Maximums der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq, allerdings
auch nicht erforderlich.
Bei geringer Kopplung kann der genaue Wert der Gegeninduktivita¨t M nicht an-
hand der gemessenen Gesamtu¨bertragungsfunktion HGM bestimmt werden, da der
Transponderschwingkreis hier kaum Einfluss auf den Lesegera¨teschwingkreis besitzt.
Bei geringen Kopplungen bestimmt der Wert der Gegeninduktivita¨t jedoch nicht die
Position des Maximums in der Energieu¨bertragungsfunktionHEpfq, sondern nur des-
sen Ho¨he [54]. Die Gegeninduktivita¨t macht sich in diesem Bereich eher als eine Art
Versta¨rkungsfaktor in der Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq bemerkbar. Somit
reicht es aus, das Gesamtu¨bertragungsfunktionsarray zur Parameteridentifikation
HGS und das Array der optimalen Tra¨gerfrequenzen AfC fu¨r den Bereich geringer
Gegeninduktivita¨ten mit einem charakteristischen Wert fu¨r M zu simulieren.
Im Unterkapitel 5.2 wurden erfolgreiche Parameterscha¨tzungen unter dem variieren-
den Einfluss von Metall, insbesondere Stahl, mit der Luftspule SLL und der Tun-
nelspule SLT als Lesegera¨tespulen in einem System mit der Ferritstabspule STF am
Transponder gezeigt. Die daraus resultierenden optimalen Tra¨gerfrequenzen befin-
den sich eher im unteren Frequenzbereich der hinterlegten optimalen Tra¨gerfrequen-
zen in dem Array AfC . Aus Voruntersuchungen mit LCR-Metermessungen der Luft-
spule SLL unter dem variierenden Einfluss verschiedener Materialien (vgl. Kapitel 4)
kann abgeleitet werden, dass die optimalen Tra¨gerfrequenzen bei Kupfer oder Alu-
minium als beeinflussendes Material in einem ho¨heren Bereich liegen als bei Stahl,
da die Induktivita¨t hier mit zunehmendem Einfluss schneller sinkt, wa¨hrend der
Widerstand langsamer ansteigt.
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Durch den Einsatz von Lesegera¨tespulen hoher Gu¨te kann die Energieversorgung des
Transponders bei der Wahl der richtigen Tra¨gerfrequenz, wie beschrieben, deutlich
verbessert werden. Dies fu¨hrt zu einer ho¨heren Energiereichweite. Im Gegenzug gibt
es insbesondere bei Transpondersystemen, die dem Stand der Technik entsprechen
und mit Lesegera¨tespulen hoher Gu¨te ausgestattet sind, Verbesserungsbedarf bei
der Detektion der Daten. Die durch die geringe Bandbreite reduzierte Lesereichwei-
te wurde, wie im Abschnitt 5.2.3 gezeigt, mit einem optimierten Detektionsverfahren
fu¨r LF-Transpondersysteme erweitert, um eine hohe resultierende Reichweite zu er-
zielen.
Die Maximum-Likelihood (ML)-Detektion mit einem optimierten Korrelationsemp-
fa¨nger mit angepassten Matched-Filter-Koeffizienten aus der Kenntnis eines idealen
Empfangssignals (Matched-Filter-Set 1) verbessert die Bit Error Rate (BER) signi-
fikant (vgl. Abbildung 5.26). Bei der Energiereichweite kann die BER um den Faktor
4,7 fu¨r das Testpaket MAN1, beziehungsweise um den Faktor 11,5 fu¨r das Testpaket
MAN2, gegenu¨ber einer Detektion mit Standard-Matched-Filtern reduziert werden.
Die Beru¨cksichtigung eines Vorga¨ngerwertes kann dabei mit dem vorgestellten Ver-
fahren zur Modellierung idealer Symbole ressourcenschonend eingesetzt werden.
Die BER besitzt u¨ber dem Abstand zwischen der Lesegera¨te- und der Transponder-
spule (hier: die Luftspule SLL und die Ferritstabspule STF) bei circa rLT  2 cm ein
lokales Maximum, da hier der Modulationsgrad am Transponder signifikant sinkt.
Fu¨r diesen Fall ist ein Matched-Filter-Set 2 experimentell ermittelt worden, dessen
Verbesserung fu¨r geringe Absta¨nde in Kapitel 5 in Abbildung 5.27 gezeigt wurde. Die
Unterschiede in den Decodierergebnissen ko¨nnen auf die gegenu¨ber dem DBP-Code
verdoppelte minimale Hammingdistanz des Manchestercodes zuru¨ckgefu¨hrt werden.
Bei Transpondersystemen, in denen eine deutliche U¨berversorgung des Transponders
auftreten kann, wird allerdings empfohlen, ein adaptives Modulationsverfahren auf
der Transponderseite in Betracht zu ziehen. Dies ist außerhalb des Bereichs dieser
Arbeit, welche sich auf die Optimierung der Lesegera¨teseite beschra¨nkt. An dieser
Stelle sei nur auf [61] und andere verwiesen.
Bei Beeinflussung der Lesegera¨tespule durch Metall ist durch die Erho¨hung der
Bandbreite aufgrund der Verluste in den umgebenden Materialien die Datendetekti-
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on in den meisten Fa¨llen trotz signifikanter Verstimmung des Lesegera¨teschwing-
kreises mo¨glich. Sollten in einer Anwendung die Seitenba¨nder zu stark fu¨r eine
erfolgreiche Detektion geda¨mpft werden, so kann ein Umschalten zwischen einem
Energieu¨bertragungsmodus und einem Datenu¨bertragungsmodus in Betracht gezo-
gen werden.
Je nach Auslegung des Systems ko¨nnen zwei oder mehrere Matched-Filters-Sets
parallel betrieben werden. Alternativ kann das entsprechende Matched-Filter-Set
auch durch die mit der Messung der Gesamtu¨bertragungsfunktion HGM gewonnenen
Vorkenntnisse u¨ber das Transpondersystem automatisch ausgewa¨hlt werden.
Eine Untersuchung der idealen Unsicherheiten mit einem simulierten idealen Signal
und gemessenen Signalen zeigt eine zeitliche Varianz der Unsicherheit. Unter dieser
Kenntnis wird eine zweite Stufe im Detektionsverfahren eingefu¨gt, in der einem Soft-
Viterbidecoder zeitvariante Zuverla¨ssigkeitsinformationen (ZVZI) als Beobachtung
zugefu¨hrt werden. Das Ergebnis der Detektion kann durch diese zweite Stufe fu¨r die
DBP-Codierung nochmals deutlich bezu¨glich der BER (vgl. Abbildung 5.28) sowie
der Packet Error Rate (PER) (vgl. Abbildung 5.29) verbessert werden. Zum Ver-
gleich sind die Ergebnisse nach dem optimierten Korrelationsempfa¨nger und nach
einem herko¨mmlichen Viterbidecoder als zusa¨tzliche Stufe sowie nach dem hier vor-
gestellten Soft-Viterbidecoder als zusa¨tzliche Stufe gezeigt. Der Soft-Viterbidecoder
zeigt im Vergleich die besten Ergebnisse. So ko¨nnen zum Beispiel mit dem Testpaket
DBP2 bei einem Abstand zwischen der Lesegera¨tespule und der Transponderspule
von rLT  13 cm mit dem optimierten Korrelationsempfa¨nger 17% aller Pakete rich-
tig erkannt werden, wa¨hrend der Soft-Viterbidecoder in der zweiten Stufe 83% aller
Pakete richtig erkennt. Wenn der Cyclic Redundancy Check (CRC) eine ausreichen-
de Sicherheit in der Fehlererkennung bietet, ko¨nnen dem Soft-Viterbidecoder nur die
Pakete und ihre ZVZI zugefu¨hrt werden, deren CRC Fehler aufgezeigt hat, um eine
zuku¨nftige Implementierung effizient zu gestalten. So kann der Rechenaufwand fu¨r
das hier vorgestellte zweistufige Detektionsverfahren minimiert werden.
6.2 Ausblick
Der entscheidende Vorteil der in der vorliegenden Arbeit entwickelten Ansa¨tze liegt
in der Kombinierbarkeit und deren Anpassungsfa¨higkeit fu¨r eine Vielzahl verschie-
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dener Transpondersysteme. Das Verfahren zur Tra¨gerfrequenzadaption ist beispiels-
weise nicht an LF-Transpondersysteme gebunden. Es kann auch auf Wireless Power
Transfer (WPT)-Systeme u¨bertragen werden, in denen Metall oder ein anderes Ma-
terial mindestens eine der Spulen verstimmt oder sich die optimale Tra¨gerfrequenz
auf Grund einer variierenden Kopplung a¨ndert.
6.2.1 Demonstrator mit einem digital gesteuerten analogen
Front-End
Das FE-Konzept erlaubt auch eine Abtastung beider Tra¨gerhalbwellen, um die
doppelte Anzahl an Abtastwerten pro Symbol zu erhalten. Dies ko¨nnte durch die
Vorschaltung eines geeigneten Gleichrichters und einer Verdopplung der Abtastfre-
quenz oder durch einen zweiten Sample&Hold-Versta¨rker mit einer eigenen DC-
Kompensation realisiert werden. Es ist zu untersuchen, ob mit einer Erho¨hung der
Abtastwerte pro Symbol eine bessere Detektion der Daten erreicht werden kann. Dar-
u¨ber hinaus ko¨nnte mit zwei Impulsen in einer Tra¨gerperiode um 90 versetzt abgeta-
stet werden, um eine Quadraturdemodulation zu ermo¨glichen (vgl. [18]). In dem hier
vorliegenden Konzept erfordert eine Quadraturdemodulation zwei Sample&Hold-
Versta¨rker und mindestens eine DC-Kompensation, da der interne Kondensator
im Sample&Hold-Versta¨rker ansonsten innerhalb einer kurzer Zeitspanne von 1
4fC
auf zwei sehr unterschiedliche Spannungen geladen werden muss. Dies geht zu La-
sten der Genauigkeit der abgetasteten Spannung. Dagegen ko¨nnte nach der DC-
Kompensation ein gemeinsamer Analog Digital Converter (ADC) genutzt werden,
um den In-Phase- und den Quadratur-Anteil zu digitalisieren. Durch die Detektion
des Nulldurchgangs und den Algorithmus zur Jitterminimierung besteht mit dem
aktuellen Aufbau im Prinzip schon die Mo¨glichkeit phasenmodulierte Signale zu
demodulieren.
6.2.2 Adaptive Verfahren in der digitalen Signalverarbei-
tung
Die Parameterscha¨tzung mit dem Ziel, die Tra¨gerfrequenz bei variierenden Umge-
bungseinflu¨ssen zu optimieren, kann unter Kenntnis einer festgelegten Anwendung
weiter verbessert werden. So ko¨nnen bestimmte Parameterkombinationen in ihrer
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Wahrscheinlichkeit abgewertet oder ausgeschlossen werden [43]. Es ist beispielsweise
unwahrscheinlich, dass sich ein Antennenschwingkreis durch die umgebenden Ma-
terialien verstimmt, ohne dass Verluste auftreten. Des Weiteren ko¨nnte unter der
Kenntnis, dass ein Transponder mit seiner Antennenspule planar in das beeinflus-
sende Metall verbaut ist, angenommen werden, dass sich die Gegeninduktivita¨t mit
zunehmender Verstimmung erho¨ht. Mit solchen Annahmen, die fu¨r jede Anwendung
individuell gepru¨ft werden sollten, ko¨nnen Teile der Matrizen HGS und AfC aus dem
Optimierungsprozess ausgenommen werden. Dies kann den adaptiven Berechnungs-
prozess in einem Gradientenverfahren, fu¨r welches der Ansatz in Kapitel 3 gegeben
wurde, weiter beschleunigen und die Zuverla¨ssigkeit der Parameterscha¨tzung erho¨-
hen. Ein weiterer Ansatz, um ein lokales Minimum als Ergebnis zu vermeiden ist
das Setzen des Startpunktes an einer geeigneten Position sowie das Setzen mehrerer
Startpunkte, soweit es die Rechenkapazita¨t erlaubt.
Die Zuverla¨ssigkeit einer Entscheidung im Soft-Viterbidecoder kann weitergehend
genutzt werden, um unsichere Symbole fu¨r einen einfachen CRC oder einen kom-
plexeren a¨ußeren Fehlerschutzcode zu ermitteln. In einem na¨chsten Schritt sollte
das Ersetzen des in dem Stand der Transpondertechnik genutzten CRCs durch
einen Forward Error Correction (FEC)-Blockcode gepru¨ft werden. Beispielsweise in
[80] werden Verfahren fu¨r die Kombination eines sogenannten Soft-Output Viterbi
Algorithm (SOVA) mit einem a¨ußeren FEC-Code vorgestellt.
Die hier vorgestellten Verfahren ermo¨glichen zuku¨nftige Entwicklungen energieeffizi-
enter, mobiler Lesegera¨te, deren Einsatzzweck flexibel angepasst werden kann. Insbe-
sondere sind hier Anwendungen zu nennen, in denen ein ID- oder Sensortransponder
in leitfa¨higen Umgebungen eingesetzt wird und die eine Herausforderung beim Sys-
tementwurf darstellen. Diese Anwendungen finden sich in industriellen Umgebungen,
in der Medizintechnik oder in der Bauwirtschaft [15], [62].
Wie in [15] beschrieben werden beispielsweise medizinische Implantate mit inte-
grierter Sensorik mit Transponder-Front-Ends ausgestattet, um eine drahtlose U¨ber-
tragung zu ermo¨glichen. Passive Transponder haben hierbei aktiven Transpondern
gegenu¨ber den Vorteil, dass keine Batterie erforderlich ist und somit kein Batte-
riewechsel notwendig ist sowie toxische Materialien im Ko¨rper vermieden werden
ko¨nnen. Dabei sind die Implantate ha¨ufig in Titan gekapselt, welches gute biokom-
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patible Eigenschaften aufweist und wasserundurchla¨ssig ist. Das magnetische Feld
wird durch den Ko¨rper und die Kapselung stark geda¨mpft, was ein Auslesen des
Sensortransponders erheblich erschwert. Bei diesen Systemen werden bevorzugt Le-
segera¨tespulen hoher Gu¨te eingesetzt, deren a¨quivalente Parameter sich abha¨ngig
von der jeweiligen Auslesesituation vera¨ndern. Dadurch ko¨nnen Sto¨rungen in der
Energieversorgung und in der Datendetektion auftreten.[15]
Die in der vorliegenden Arbeit entwickelten Ansa¨tze ko¨nnen zuku¨nftig bei diesen
Systemen eingesetzt werden, um die U¨bertragung von Energie und Daten in schwie-
rigen Umgebungen zu verbessern.
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A.1 Koeffizienten der U¨bertragungsfunktionen im
Laplacebereich
Die U¨bertragungsfunktionen HEpsq, HDpsq und HSpsq ko¨nnen wie in Kapitel 3 be-
schrieben im Laplacebereich dargestellt werden. Die Koeffizienten der U¨bertragungs-
funktionen ergeben sich nach einigen Umformungen, bei denen die Software Maple
zur Hilfe genommen wurde, mit
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aE0 0 (A.1)
aE1 0 (A.2)
aE2 M RC RMOD  CR (A.3)
bE0 RC RMOD  RT RMOD  RT RC (A.4)
bE1 RT RMOD  CR RR  RT RC  CR RR   LT RC
  CT RT RC RMOD   LT RMOD  RC RMOD  CR RR (A.5)
bE2 RT RMOD  LR  CR  RT RC  LR  CR
  CT RT RC RMOD  CR RR  RC RMOD  LR  CR
  LT  CT RC RMOD   LT RMOD  CR RR   LT RC  CR RR (A.6)
bE3 LT RC  LR  CR   LT RMOD  LR  CR
  LT  CT RC RMOD  CR RR  RT  CT RC RMOD  LR  CR
M2 RC  CR M2 RMOD  CR (A.7)
bE4 M2  CT RC RMOD  CR   LT  CT RC RMOD  LR  CR (A.8)
aD0 0 (A.9)
aD1 M RC M RMOD (A.10)
aD2 M RMOD  CT RC (A.11)
bD0 RC RMOD (A.12)
bD1 CR RR RC RMOD (A.13)
bD2 LR  CR RC RMOD (A.14)
aS0  1 (A.15)
bS0 1 (A.16)
bS1 CR RR (A.17)
bS2 LR  CR. (A.18)
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A.2 U¨bertragungsfunktionen des entwickelten
Modells bei der Variation von Parametern
Als Ausgangsbasis dienen die Parameter der Lesegera¨tespule SLL und der Transpon-
derspule STF mit RC 200 kΩ. Je dunkler die Kurve geplottet wurde, desto mehr
wurde der jeweilige Parameter vera¨ndert. Die Induktivita¨t L1R wird von ihrem in-
itialen Wert aus reduziert, wa¨hrend der Widerstand R1R und die Gegeninduktivita¨t
M erho¨ht werden.
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Abbildung A.1: Die Superpositionsu¨bertragungsfunktion HSpfq, die Datenu¨ber-
tragungsfunktion HDpfq, die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und die Gesamt-
u¨bertragungsfunktion HGpfq simuliert bei einer Variation von L1R in a¨quidistanten
Schritten von 1,940  103 H bis 1,078  103 H. Die hellgru¨nen Kurven zeigen je-
weils die U¨bertragungsfunktionen bei dem Ausgangsparameter L1R  1,940  103 H
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Abbildung A.2: Die Superpositionsu¨bertragungsfunktion HSpfq, die Datenu¨ber-
tragungsfunktion HDpfq, die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und die Gesamt-
u¨bertragungsfunktion HGpfq simuliert bei einer Variation von R1R in a¨quidistanten
Schritten von 7,8Ω bis 152Ω. Die hellgru¨nen Kurven zeigen jeweils die U¨bertra-
gungsfunktionen bei dem Ausgangsparameter R1R  7,8Ω
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Abbildung A.3: Die Superpositionsu¨bertragungsfunktion HSpfq, die Datenu¨ber-
tragungsfunktion HDpfq, die Energieu¨bertragungsfunktion HEpfq und die Gesamt-
u¨bertragungsfunktion HGpfq simuliert bei einer Variation von M in a¨quidistanten
Schritten von 0,001  103 H bis 0,181  103 H. Die hellgru¨nen Kurven zeigen je-
weils die U¨bertragungsfunktionen bei dem Ausgangsparameter M  0,001  103 H
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